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Herstellung von frequenzunabhängigen rein 
ohmischen Widerständen bei kurzen Wellen 


Zusammenfassung 

Es wird eine Widerstandsanordnung beschrieben, bei der als Eingangswiderstand 
bis zu sehr hohen Frequenzen der Gleichstromwert erhalten bleibt. Die Grenz- 
frequenz hängt ab von der Länge des Widerstandes. .Man kann deshalb mit 
anderen Worten die Anordnung auch so charakterisieren, daß sie bei gegebener 
Höchstfrequenz eine ‚große Widerstandslänge und damit die Aufnahme be- 
trächtlicher Leistung erlaubt. Die Anordnung; wird besonders wirksam zusammen 
mit einer Kompensationsschaltung, die auch für sich allein bei ähnlichen Pro- 
blemen Bedeutung hat, und deren Dimensionierung abgeleitet wird. 


-1. Beschreibung der Anordnung und Ableitung des Eingangswiderstands 


Bei der Verwendung von ohmschen Widerständen (z. B. Schichtwiderständen) 
in Hochfrequenzkreisen macht sich die Längenausdehnung der Widerstände oft 
“störend bemerkbar, wenn bei kurzen Wellen größereLeistungen gefordertwerden. 
Sie führt mit zunehmenden Frequenzen dazu, daß die Wirkkomponente des 
Widerstands frequenzabhängig wird und eine Blindkomponente hinzutritt. 
Nach Untersuchungen von Roosenstein und Buschbeck!) ist es möglich, wenn 
man den Widerstand mit einer konzentrischen Rückleitung versieht (s. Abb. 1) 
bei geeigneter Bemessung des Wellenwiderstandes Z dieser Rückleitung den 
Eingangswiderstand Rap weitgehend ohmisch zu machen, Die folgende Unter- 
suchung soll darüber hinaus auch für beliebige Wellenwiderstände Z die Brauch- 
barkeit der- Anordnung prüfen. Es bedeuten im folgenden: 


NRıp Eingangswiderstand 

3 Wellenwiderstand . 

24 Wellenwiderstand der verlustlos gedachten Anordnung 
Y Fortpflanzungskonstante 

x Länge des Systems 

x/A relative Länge 

R Widerstand (Gleichstromwert) 

1E Selbstinduktion von R (”) 


1) Hochfrequenztechnik und Elektroakustik 61, 1943, S. 98. 
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R’,L’ Werte je Längeneinheit x 
d Dämpfung = Be 


oL A 
R 
N op 
Z Abb.1 
Auf nd der Brnsehichungen gilt: 
Rız = 8 Tgyx 04 


Die Leitungskonstanten 3 und y bestimmen sich bei der Annahme einer ver- 
schwindenden Ableitung: 


Fortpflanzungskonstante | Wellenwiderstand 


y=VY(R’+joL)joc’ ER fr 3= R +joL’ 
8% jwC’ : 


1 E 2 
Y- IR +jenlier 


joL : 
| BERUSÄRRRRNET de 2 “TEN 
SR (+ )2 R a 
zZ R’ R @L’ =ZV1—jd j 
rear xR’=R 
Z.d h 
hieraus: 
Rayamyamzlstln Via—ı 
Mit RL = p ergibt sich: 
Z 
RA j r { 
z in (2) i 


In dieser Form ist der Eingangswiderstand noch ziemlich unübersichtlich. Man 
wird deshalb versuchen, durch Reihenentwicklung eine Form zu schaffen, mit | 
der man den Verlauf des Eingangswiderstandes besser übersehen kann, 


2. Reihenentwicklungen für den Eingangswiderstand 


5 
FEN a N ae er an 


8 RBB, RBB 


erhält man; 


ö 

EL LE 

R 3 de 5 15 de 21 189 | 
1 


1 p2 RN h 
Ip fa Me 
Dh 3 "+ Ta ar | 
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Um den Widerstandsverlauf in Abhängigkeit der Längenausdehnung zu be- 
kommen, beachten wir noch, daß 


Damit erhalten wir: 
2 
STR OTX ee er OTX ste 
R 8 A 5 15 A 
BEN ERBE RN. 
21 189 
: 2 
ER eu“ 5 ee MR eu x 
p A 3 3 A 
6 17 
x('1l——p? + — pl I+ .n... (3) . 
5 105 


Dies ist eine Reihenentwicklung nach Potenzen von x/A; für x/A = 0 erhalten 
wir den Gleichstromwert Rap = R. 

Bevor wir die Reihe anwenden, müssen wir uns über das Konvergenzverhalten 
im klaren sein. Nach funktionentheoretischen Lehrsätzen ist der Konvergenz- 
radius gleich dem Abstand des nächsten singulären Punkts der Funktion vom 


Entwicklungs-Mittelpunkt. Da der Tg singuläre Stellen bei + j Au: ‚=#jJ kan usw. 
| 2 2 


hat, muß also hier der Betrag des Arguments unter der Tg-Funktion < sein, 
EN 2 
Dies führt zu der Bedingung: 
4 
p ä p T 
—. Yia—ı =—-: V1+d? <— 
d | d 2 


oder p<4m? ER HE BR. (4) 
AST RR NS 


Eine zweite Reihenentwicklung, die noch günstigeres Konvergenzverhalten 
zeigt, können wir erhalten, wenn wir den reziproken Wert von Gleichung (2), 


also das Verhältnis u — EIIERDESICILWEREN = GAB entwickeln. Man erhält: 


Nıp  .Gleichstromleitwert ' G 


R & ' 1 ; 
UNE =" AB en 
4-3 d 


Es ist 


945 4725 


Nach einigen Umformungen ergibt sich: 


GuB _ 1 lee en Nie see er nn a) + 
HRRRE WERE A 945 
p A 
es Ei h 2X 2p® (5) 
2 A 3 tel o Krse 945 


Da die nächste Singularität des Etg bei + j 1 liegt, lautet hier die Konvergenz- 


bedingung: : 
le .nazıl=2.jr8@ 
ee ja—li = — +. /[/ 1+d <T 
Fa 
2 2 
oder pr < 4n3 Bu (6) 
16 u ‘2 


In Gleichung (5) kann man den ersten Bruch ebenfalls in eine Reihe entwickeln; 
man bekommt dann: 


ne EAN: 20x FRERN 
. 45 
1 


anz | 
Bi eff se | 
as = 

a Fi Er Per Se | (8)... 
945 | 


In diesem Fall kommt zu (6) als weitere Konvergenzbedingung: 


i 
ann | ) 4 
i 


A 21 
Einige Zahlenwerte zu den Konvergenzbedingungen (4), (6) und (6°) finden sich 


in der folgenden Tabelle 1. j 
Tabelle 1. Konvergenzverhalten der Reihen (3), (5) und (5°) 
jer=],o er 8 05 a 
SDR NE & < | 0,25 0,21 0,19 0,17 0,16 0,15 0,13 0,11 
Reihe\(b)....... AERO Er < | 0,50 0,48 0,46 0,45 0,44 0,43 0,41 0,38 0,35 0,32 _ 
SE SENT n nt 0 0,22 0,27 0,32 0,36 0,39 0,45 0,55 0,64 


(zusätzlich zu der Bedin- 
gung für (5) 
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Der Nutzen der Reihenentwicklungen besteht darin, daß man dadurch den 


Widerstandsverlauf als Funktion von > einfacher übersehen kann als direkt 
N 


aus der komplexen Tg-Funktion. Es soll nun untersucht werden, bis zu welchen 


En -Werten der Widerstand noch nicht allzusehr vom GleichstromwertR abweicht, 


und wie man die Größe p, also den Wellenwiderstand Z bemessen muß, damit die 


Abweichung von R bis zu möglichst großen * „Werten vernachlässigbar bleibt. 
N 


Als Kenngröße für diese Abweichung nehmen wir die aus der Leitungstheorie 
bekannte Fehlanpassung k. Es ist 


_ |RıB + R| + Rs —R]| 
[Ras + RI— |Rıs —R]| 
(Anpassung: Yıg =R; k=1). Für kleine Abweichungen ist annähernd: 


k (9 


k u a nm Ra—R| Sr P- 
Geht man von sehr langen Wellen aus, so wird zuerst das Glied mit x/A in der 
ersten Potenz für die Abweichung verantwortlich sein. Wie Buschbeck gezeigt 
hat, kann man dieses Glied durch die Bemessung 
Ä E 
EN Ve at (8) 
22 Vs | 
‘zum Verschwinden bringen (siehe Gleichung (3) oder (5°). 
Bei einer solchen Bemessung wird dann die tatsächlich entstehende Abweichung 


2 
vom Sollwert näherungsweise von der Größe des Gliedes mit © abhängen. 
A 


Diese ist für p2 = 3 sowohl bei der Reihe (3) wie bei (5) 


Soll die Abweichung kleiner als p% sein, so muß 
4 21mxN? 
KR Sale 
15 A 100 


it 
=<— Ve (8) 
A 10m 
für Die 2%: 3/% < 0,04 
| pen: &Z/N< 0,07 
"Das bedeutet also, daß man z. B. beiA—=1m und zugelassener Abweichung von 
5% die Länge des Widerstandes ?cm machen darf. 
Die Formel (8) gilt natürlich nur, soweit die Reihe (5’) bzw. (3) gut konvergent 
"ist, d. h. solange der betreffende x/A-Wert noch genügend weit von der in 
_ Tabelle 1 angegebenen Konvergenzgrenze entfernt ist. Für die angegebenen 


sein, d.h. 


ER | | 
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Werte p = 2 und 5% überzeugt man sich leicht davon und bestätigt dami 
nachträglich die Gültigkeit von (8°) für diese Werte. e 


Fürp= 3, zZ = Vs ist somit der Bereich, in dem der Widerstand als rein 
3 

ohmisch bezeichnet werden kann, festgelegt. Darüber hinaus ist der Verlauf des 

. Widerstandes aber auch für andere Werte von p von Interesse; es kann z.B. sein, 


daß der Wellenwiderstand Z = ri solche Zahlenwerte annimmt, daß er nicht 
3 

hergestellt werden kann; oder aber man kann fragen, ob nicht durch weitereMaß- 
nahmen auch für andere Werte von p dasOhmisch-Bleiben des Widerstandes bis zu 
großen x/A-Werten erreicht werden kann. Es wird sich zeigen, daß man für 
Werte von p? = 5 weitergehende Annäherung erhält, wenn man am Eingang der 
Anordnung noch eine zusätzliche Kompensationsschaltung anbringt. Da diese 
Schaltung ebenfalls allgemeines Interesse hat, sei im nächsten Abschnitt ihre. 
Dimensionierung behandelt, wobei möglichst allgemeine Voraussetzungen ge-' 
macht werden. 


3. Dimensionierung der Kompensationsschaltung 


Von der in der Hochfrequenztechnik häufig auftretenden Kompensations- 
schaltung zeigt Abb. 2a ein bekanntes Schaltungsbeispiel, Abb. 2b das verall- 
gemeinerte Schema. 

Bezüglich der Anwendungen sei nur erinnert an Breitbandkompensation bei’ 
Antennen oder an Kompensation der Blindkomponente von Widerständen, 
soweit diese noch ein quasistationäres Ersatzschaltbild 

gestatten. Die Anordnung ist die gleiche wie die einer U L 
einfachen Siebkettenschaltung, jedoch ist die Aufgaben- 

stellung hier anders: Ein Teil der Schaltung ist unbeein- R 
flußbar zusammenhängend gegeben (z. B. in Abb. 2a der | 
Widerstand R und die Induktivität L, dazu evtl. auch Abb.2a 


noch ein Teil von C); der.verbleibende Rest muß so be- Hi x 1 
messen werden, daß an den Eingangsklemmen in einem Sara N z 
möglichst großen Frequenzbereich der ohmische Wider-- R | IR 


stand R erscheint. Über den Frequenzgang der Blind- 

widerstände in Abb. 2b soll nur vorausgesetzt sein, daß Abb.2b 

+jX durch irgendeine Zweipolschaltung (aus Spulen, 

Kondensatoren, pre Leitungsstücken) realisierbar sein soll. Dies schließt‘ 


4 
y 
\ 
N 


ein, daß auch + = (durch die entsprechende duale Schaltung) realisierbar, 


J N 
ist, während der Blindwiderstand —j X nicht darstellbar ist. j 
Die Rechnung ergibt nun für den Eingangswiderstand: 


ar u DE 

Rn ß P’x Bx/ _A+jB 

Si 1:47 FRE Le \ 
Px i 
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Hierbei ist — = x gesetzt. 


\ 


Für die Fehlanpassung [s. Gleichung (7)] gilt in diesem Fall: 


k—1 _ VaAOPHBDE _ 9x. re 
re VAc + BD P 


Eine Stelle der Anpassung ist selbstverständlichx = 0. Eine zweite Anpassungs- 
stelle tritt nur auf, wenn ö = 1 ist. Dann wird 


k—1 
k 


=x(2—-B—P-x)) 


Abb. 3 zeigt den grundsätzlichen Verlauf der Fehlanpassung. An den Grenzen 
des Kompensationsbereiches soll nun die maximal zugelassene Fehlanpassung 
ky gerade erreicht werden. 


Der Ausdruck nn Sea werde = M gesetzt. 
km 

Der Kompensationsbereich wird dann am größten, wenn 
die zwischenliegenden Maxima der Fehlanpassung den 
zulässigen Wert M ebenfalls gerade erreichen. Soll dies 
der Fall sein, so muß die Fehlanpassungsfunktion iden- 
tisch gleich einer Tschebyscheffschen Funktion entsprechenden Grades sein. 
Die Tschebyscheffschen Funktion 3. Grades T, (y) = 3y — 4y? ist eine Funk- 
tion mit den Maximalwerten 1 im Bereiih -1sys-+1. 


Demnach entspricht dem Maximalwert M und dem Bereich — x SX S + gr 


die Funktion T,(® (x) = u _—— je | Sie muß 


=x(2?—Pß—Px? sein. 


Man erhält daraus: 


Wera nad (10) 
3xXgr? + 4 3Xgr? + 4 


Mit Hinzunahme von M = Man hen 

B Ky,Km Abb.4 t Vin 
1, Kıyzfalxgr) i 
legen die Gleichungen (10) den Zu- 
sammenhang von möglichem Kom- 
pensationsbereich und maximal zu- 
' gelassener Fehlanpassung:ky =f; (Xgr) 
kmfrlxgr) und. die Bemessung des Quergliedes 

durch ß = f, (xgı) fest. 

Die Bemessung des zweiten Längs- 
gliedes war durch 5 = 1 bereits fest- 
gelegt. Die Funktionen f, (Xgr) und 
f, (Xgr). sind in der Abb. 4 eingezeich- 
net, Wenn man zwecks Vereinfachung 
ß «felXgf) der Kompensationsschaltung das 
als zweite Längsglied wegläßt (6 = 0), so 
F % 01.02 03 04 05 06 07 08 09 Toxgr ergibt an ein wesentlich I 
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Kompensationsbereich, der dann noch am günstigsten für ß=1 wird uni 
durch die Beziehung: 1 


ky—1 
k’u 
festgelegt ist. Auch f, (xz,) ist in der Abb. 4 enthalten. 
Im übrigen sei noch darauf hingewiesen, daß man natürlich eine entsprechende 
duale Kompensationsschaltung erhält, wenn man die Widerstandsgrößen des 7 
vorigen Rechnungsansatzes als Leitwerte betrachtet und dann die gleiche 


Rechnung durchführt. Man beachte, daß dabei Serienschaltung zweier Wider- 
stände in Parallelschaltung zweier Leitwerte übergeht und umgekehrt. 


=Xg oder k’y =f; (Xgr) 


4. Anwendung der ann auf die Leitungs- 
anordnung des Abschnitts 1 
Wir kehren zurück zu unserer ersten Widerstandsanordnung und leiten jetzt für ° 


verschiedene p-Werte aus den Reihen Näherungswerte für den Eingangswider- 
stand bzw. -leitwert ab. 


a) kleine Werte von p: Nach (5) wird: 


x TXxX 
; 1+j’- 3 
p A 


und das entspricht einer Schaltung, wie sie Abb. 5a zeigt. Es ergibt sich nach (11) 


A ni Zu =olL, = EI 
R=1 p a Ra 
? Kal 
t 
2. 
Se BT ENR oL 
Xaı R A 3 3R?® 
2 
ER ir! 
B Abb.5b 3 R® i 


Die notwendigen Schaltelemente zur Kompensation zeigt Abb. 5b. Nach Ab- 
schnitt 3 ergibt sich; 


Ben 


Der Frequenzbereich ist durch 
o@L, 2mx 


Sıp (12a). 
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festgelegt. Für ein zugelassenes ky = 1,05 (p=5% Xgr = 0,5; also 


rd 
<S 0,08. 


) wir 
n s 0,5. Daraus ergibt sich beispielsweise für p = 1: N 
pP A 
Für größere p-Werte würde sich danach ein immer größer werdender Bereich er- 
geben. Die Begrenzung erfolgt dann dadurch, daß der in (11) zugrundegelegte . 
Widerstand nicht mehr dem genauen Wert der Gleichung (5) entspricht. Als Ab- 
weichung sind die höheren Glieder der Reihe maßgebend, in erster Näherung das 


Glied der 2. Ordnung, also 
2TEN? - 
Beil a nn (12b) 
y\ 45 


Da sich also der Gesamtfehler aus 2 verschiedenen Summanden zusammensetzt, 
läßt sich dann für den Zusammenhang zwischen maximal zugelassener Fehl- 


anpassung und dem zugehörigen X Bereich keine allgemeine Formel mehr an- 
7 


geben. Durch Annahme einiger Werte für * und p mit jeweils nachfolgender Ab- 
A 


schätzung des Gesamtfehlers bekommt man aber leicht einen Überblick über 


diesen Zusammenhang. Beispiel X < 0,lund p? = 3seiangenommen. Nach 12b 
x 


wird p, = 2,5% (für das größte x = 0,1). Nach 12a wird xgr= 0,36 und nach 


Abb. 4: ky = 1,02, also p, = 2% und ß = 1,82. Der prozentuale Gesamt- 
fehler wird p = pı + pa = 45%, und die Dimensionierung von C, ist durch 


ß = 1,82 festgelegt. Gegenüber dem Wert = 0,07 für 5% Abweichung ohne 


die zusätzlichen Kompensationsglieder L,, C, ist also noch eine Verbesserung 
aufgetreten. 


Für p2 > 5 ist die eben beschriebene Kompensation nicht mehr möglich, da sich 
für C, negative Werte ergeben würden, 

b) große Werte von p: 

Wie aus (5’) hervorgeht, zeigt dann der Eingangswiderstand näherungsweise das 
Verhalten eines ohmschen Widerstandes mit parallel geschalteter Kapazität: 


2 
Os TE N . 
G 


Aus der Gleichung ergibt sich die Kapazität zu I 


LEER 1\. Die 
R2 3 


notwendigen Kompensationsglieder C, und L, zeigt Abb. 6. Nach Abschnitt 3 wird 


N (BR -4-,° 5 ae. 


(3  G=@||R Frequenzbereich: 
2TX p* > 
B [) C, am e er S Xgr 
Abb.6 p-A 3 
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Der Gesamtfehler setzt sich wieder aus 2 Summanden zusammen, dem Fehler 
der Kompensation (aus Abb. 4 zu entnehmen) und dem Fehler durch das 


Abbrechen der Reihenentwicklung nach dem Glied mit 2 Beispiel: Es sei p? j 
= 6,71 (pt = 45) und X <01 angenommen, Der Fehler durch die Reihe ist | 
A | 
8 2 - 

praktisch durch das Glied mit Kl gegeben (das Glied mit (7) wird für dieses 

j at p? 

p.zu 0), also p, = 2%. Weiter: x = 0,1’— ( — — N = (0,3, und aus Abb, 4: 
P \3 | 
Pa = 1,5%. Der Gesamtfehler ist also höchstens 3,5% ; läßt man p = 5% zu, so ° 

kommt man bis zu = = 0,12. 


c) mittlere Werte von p: 
Bei p? =» 5 erhält man nach der Kompensationsart (a) eine reine Serieninduk- 


2 
tivität, da dann ß in die Größe von P_ kommt. Aus (3) ersieht man, daß eine 
8 


solche Kompensation bereits für p? > 3 günstig sein muß, denn das Glied mit 
| stellt dort in diesem Fall eine negative Induktivität dar und kann also durch 


eine reine Reiheninduktivität herauskompensiert werden. Die Bemessung dieser 
. 


002 004| 006° 008 ano ar om| 016 
ER, 
025 9-24 9-23 9-22 g-21 


Abb. 7 


Induktivität läßt sich aber nicht ohne weiteres angeben, da nur die Reihe (5) für 
diese p-Werte noch einigermaßen gut konvergiert und sich aus ihr dabei keine 
einfache Ersatzschaltung gewinnen läßt. Man muß deshalb den ungefähren 1 
Verlauf des Eingangswiderstands ausrechnen (entweder aus Reihe (5) oder, R 
soweit auch deren Konvergenz nicht mehr genügt, direkt aus der Tg-Funktion) 
und danach die Bemessung vornehmen. Das Ergebnis zeigt Abb. 7, wo für einige 
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p-Werte die Wirk- und Blindkomponente des Eingangswiderstands als Funktion 


von X eingetragen sind. 
A 


Aus dieser Abbildung erhält man die Größe der Kompensationsinduktivität, 
indem man den Blindwiderstandsverlauf möglichst gut mit einer Geraden durch 
den Nullpunkt annähert. Steigung der Geraden und Größe der Induktivität 


GE 2 
= REN d.h, einer 


R AIR 
‚Induktivität L=L’-x (gleich der statischen Gesamtinduktivität der An- 
21 
p 
Näherungsgeraden = tg, so wird die Kompensationsinduktivität 


hängen durch folgende Gleichung zusammen: 


ordnung) entspricht eine Gerade der Steigung . Ist also die Steigung der 


DIN Das 
2m 


Die maximal auftretende Fehlanpassung bestimmt sich dann mit Abb. 7 aus der 
Abweichung der Blindkomponente von der Näherungsgeraden zusammen mit 
der Abweichung der Wirkkomponente von 1. 
Es ergibt sich, daß die hier betrach- 
Tabelle 2. teten p-Werte, insbesondere für p = 2 
Zusammenstellung der Kompensations- bis 2,2, den günstigsten Kompen- 
möglichkeiten eines Widerstandes R von sationsbereich liefern, der mit dieser 
der Länge x, der mit einer Rückleitung Anordnung überhaupt erhalten wer- 
vom Wellenwiderstand Z versehen sei den kann. Außerdem entspricht diese 
Kompensationsart besonders gut prak- 
tischen Verhältnissen, da infolge der 
Zuleitungen zum Widerstand mit einer 
gangswiderstands v.R gewissen Serieninduktivität sowieso 
LRRE gerechnet werden muß, die auf diese 
a Weise gleich zur Kompensation mit- 
u ee N A verwendet wird. 
<010 » 0=/3 
<0M1 " 0=/%| Beispiel: 


Für p = 2ergibt sich n bis zu 0,16, 


X/A< 0,07 


wobei die Fehlanpassung noch unter 
5% bleibt. Dabei ist Lk = 0,56 L. 
xA<016 g=2 Zum Schluß seien in Tabelle 2 noch 
<0M e-V5| die verschiedenen Kompensations- 
< 0,085 0-6 arten und die sich dabei ergebenden 
Bereiche für ein zugelassenes p = 5% 
zusammengestellt. Es sei noch er- 
wähnt, daß ohne die Leitungsanord- 


nung die zulässigen = -Werte je nach 


dem Widerstandswert um eine bis 
<002 9°W | mehrereGrößenordnungen kleinersind. 


dt 
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Dr.-Ing. WILHELM KLEIN DK 621.892 


Duale Schaltungen 


(Mitteilung aus dem Heinrich-Hertz-Institut für Schwingungsforschung) 


Der Begriff der dualen (widerstandsreziproken, inversen) Schaltung ist seit 
längerer Zeit bekannt!). Abb. 1 zeigt ein Beispiel von zwei einander dualen 
Schaltungen und die zugehörigen Strom-Spannungsgleichungen. Hiernach hat 
man, um die Formeln der dualen Schaltung zu erhalten, die Spannung U mit 
dem Strom I, die Induktivität L mit der Kapazität C und umgekehrt zu ver- 
tauschen. In dem Schaltbild geht dabei die Parallelschaltung in eine Reihenschal- 
tung über und den Knoten- 


punkten 1, 2, 3und 4 ent- a REITER 32 

sprechen die mit gleichen —TW% on o|I|®! ® 
Ziffern bezeichneten .Ma- [a um c L2 R 
schen der dualen Schaltung. 5 

Die Vorteile einer solchen BTURELTDERN) UljwC+H jwL+ IR) 
Umwandlung sind oft be- Abb. 1. Zwei duale Schaltungen 


tont worden: Hat man ein 

Netzwerk durchgerechnet, dann kann man sofort von dem dualen die z. T. 
abweichenden Eigenschaften angeben und damit u. U. eine für die Ausführung 
zweckmäßigere Schaltung finden. Z. B. genügt für die Theorie der Siebketten 
die Behandlung der T-Schaltung vollauf, wenn man nach vollständiger Be- 
messung der Siebkette die dazugehörige duale m-Schaltung aufzeichnen kann. 
Um diesen Vorteil ausnutzen zu können, braucht man also ein einfaches Rezept, ° 
mit dem man zu jeder beliebigen Schaltung die duale ermitteln kann. 


Duale Umwandlung ebener Netzwerke 


Für eine bestimmte Klasse von Netzwerken, die ebenen Netzwerke, ist ein 
solches Umwandlungsverfahren bekannt. Es soll zunächst an einem Beispiel ' 
dargestellt werden; man wird dann erkennen, von welchen Voraussetzungen 
die Durchführbarkeit abhängt. 
Abb. 2stellt ein Tiefpaßglied in T-Schaltung mit Sender und Abschlußwiderstand 
dar. Das Netzwerk besteht aus zwei Maschen, dazu rechnet noch der Außenraum ° 
| als dritte Masche. 
Die duale Schaltung * 
wirddaherdrei Kno- 
ten erhalten. Das 
Verfahren besteht 
nun in folgendem: 
Abb. 2. Konstruktion der dualen Schaltung Man zeichne in jede 
Masche und außer- 
dem außerhälb der Schaltung je einen Knoten und verbinde benachbarte 
Knoten so miteinander, daß die Schaltelemente, die die einzelnen Maschen ' 
koppeln, je einmal von den Verbindungslinien gekreuzt werden (punktierte 
Linien in Abb. 2). Auf diese Weise erhält man die Form der dualen Schaltung, 
Für die Bemessung hat man jeden Scheinwiderstand 3 der ursprünglichen 


1) Nach Abschluß dieser Arbeit erschien: R. Feldtkeller, Duale Schaltungen der Nachrichten. 
technik, Verlag: Georg Siemens Verlag, Berlin, 
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Schaltung durch 3*= Ro?2/$& in der dualen zu 
ersetzen und erhält so Abb. 2b als Ergebnis. 
Die reelle Größe R, ist beliebig wählbar. Sie 
hat die Dimension eines Widerstandes und 
wird Inversionspotenz oder Dualitätsin- 
variante genannt. Bezeichnet man die dualen 
Widerstände mit einem Stern, so gelten also 


folgende Grundgleichungen der dualen Um- Ly-14 Ea-La 
wandlung: o ; 
L#—CR;! 
G* = L/Ro® 
R#* = Ro?/R 
Dr DR; 
"IR, 


‘Wählt man als Inversionspotenz R, einen Wider- 
stand der Größe des Abschlußwiderstandes R,, 
dann bleibt dieser bei der dualen Umwandlung 
ungeändert. 

Als duale Schaltung Abb. 2b erhält man dem- Abb.'3. Ersatzbilder eines verlustlosen 
nach wieder ein Tiefpaßglied, aber in m-Form. Übertragers 

Der Generator mit der Ersatzspannungsquelle € 

und dem inneren Widerstand R; geht in einen Generator mit einer Ersatz- 
stromquelle 3 und einen inneren Leitwert Ri/Ro? über. Die Frequenzabhängig- 


keit der Wellendämpfung und der Betriebsdämpfung beider Tiefpässe ist die 
gleiche, dagegen haben sie rezi- 


proke Wellenwiderstände (Zr = 
Ro?/Zr) und Eingangswiderstände. 
Die Durchführung dieses Ver- 
fahrens ist, wie man sofort sieht, 
nur dann möglich, wenn die ein- 
zelnen Maschen so nebeneinander 
liegen, daß keine Überkreuzung 
der Zweige vorkommt. Solche 
Schaltungen ohne Zweigkreuzun- 


g) N 


Abb. 4. Duale Umwandlung eines idealen 
Übertragers 1:n gen nennt man ebene oder planare 


Schaltungen. Manche Schaltungen 
mit Überkreuzungen lassen sich so umzeichnen, daß sie eben werden). Es gibt 
aber auch Schaltungen, die Überkreuzungen enthalten, die sich nicht durch 
Umzeichnen wegbringen lassen; die weiter unten betrachtete Abb. 6 ist ein 
Beispiel für eine solche nicht-ebene Schaltung. Wenn man versucht, bei der- 


“artigen Netzwerken 
das oben geschilderte 


2) Das aus der Vierpol- 

theorie bekannte Kreuz- 

glied (X-Schaltung). ist 

ein Beispiel dafür, denn 

es läßt sich in eine 
i ee etönesche a) Maschenentkoppler b) Zweigentköppler c) Zweigkreuzung 
{ Brücke) umzeichnen. Abb. 5. Duale Umwandlung von Potentialentkopplern 


er 
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. „erörtern. 


Umwandlungsverfahren durchzuführen, schei- 
tert man, weil die einzelnen Maschen nicht 
eindeutig definiert sind. Bevor wir jedoch diese 
nicht-ebenen Schaltungen behandeln, wollen 
wir noch die Umwandlung von Übertragern 


Die duale Umwandlung eines Übertragers 
Ein nicht-idealer aber verlustloser Übertrager 
(also ein Übertrager mit endlichen Wicklungs- 
induktivitäten und mit Streuung) läßt sich durch 
die beiden Schaltungen Abb. 3a und 3bersetzen?). 
Hiernach beruht seine Wirkungsweise in drei Abb. 6. Duale Umwandlung eines 
Dingen: a) Der im allgemeinen komplexen nicht-ebenen Netzwerks 
Spannungsteilung zwischen den Streu- 
induktivitäten und der Koppelinduktivität, b) der Übersetzung von Span- 
nung und Strom und c) der Potentialentkopplung. Diese letzte Eigen- 
schaft bedeutet, daß man auf der Sekundärseite des Übertragers das Potential 
unabhängig von der Primärseite wählen kann. Sie ermöglicht z. B. seine An- 
wendung zur Trennung von erdunsymmetrischen und erdsymmetrischen 
Schaltungsteilen. . 


In dem Ersatzbild Abb. 3a ist der Übertrager durch eine T-Schaltung aus den 
primären und sekundären Streuinduktivitäten und der Kopplungsinduktivität 
sowie aus einem idealen Übertrager mit dem Übersetzungsverhältnis 1 :n er- 
setzt worden. Die SekundärinduktivitätL, ist mit 1/n?, die Kopplungsinduktivi- 
tät L,, mit 1/n ‚auf die Primärseite umgerechnet‘‘ worden. i 


Es läßt sich aber auch die Übersetzung des Übertragers mit der Spannungs- 
teilung vereinigen, so daß statt des idealen Übertragers 1 :n nur noch ein 
Übertrager 1 : 1 notwendig ist, der die Potentialentkopplung wiedergibt. Man 
kommt so zu den Ersatzbildern Abb. 3b oder 3c, deren Benutzung deshalb 
sehr bequem ist, weil in vielen Anwendungsfällen der Entkoppler weg- 
gelassen werden kann. Auf diese Weise erhält 
man wesentlich übersichtlichere Schaltungen ohne 
Gegeninduktivitäten. Der Nachteil der Ersatz- 
bilder 8b und 8c gegenüber 3a besteht darin, . 
daß sie sich häufig nicht unmittelbar realisieren 
lassen, weil eine von den drei Induktivitäten nega- 
tiv wird. Das hindert jedoch in keiner Weise, daß 
man diese Ersatzbilder für Schaltungsumwandlun- 
gen unbeschränkt verwenden kann. 


Infolgedessen genügt es, wenn wir uns weiterhin 
mit der Umwandlung von idealen Übertragern‘) 
befassen. 


Einen solchen Übertrager 1 :n zeigt Abb. 4a. Er 
übersetzt die Spannung U, auf nll,. Man muß in 


%) Beim Übertrager. mit Verlusten sind die Induktivitäten 
des Ersatzbildes nicht reell sondern komplex. h 
Abb. 7. 4) Ein idealer Übertrager hat unendlich große Primär- und 3 
Die zu Abb. 6 dualen Schaltungen Sekundärinduktivitäten und ist fest gekoppelt, 
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, marichen Schaltungen jedoch auch die Spannungsübertragung quer dazu 
' betrachten: Legt man zwischen je eine Primär- und Sekundärklemme die 
Spannung U,, dann tritt an den beiden übrigen Klemmen die Spannung 
U,+(n— I) U, auf. 

Dual zu diesem Übertrager ist die Schaltung Abb. 4b. Hier wird der Strom I 
auf das n-fache übersetzt; dieser Übertrager hat also gegenüber dem dualen das 
reziproke Windungsverhältnis. Wie in Abb. 4 punktiert angedeutet, kann das 
Ermitteln der dualen Schaltung auch bei idealen Übertragern nach dem gleichen 
schematischen Verfahren geschehen, das oben allgemein für ebene Schaltungen 
angegeben war. 


Die Potentialentkoppler 


Ein besonders wichtiger Sonderfall der dualen Umwandlung Abb. 4 ist für 
das Übersetzungsverhältnis 1:1 gegeben. Von den Eigenschaften des Über- 
tragers bleibt dann nur noch die entkoppelnde Wirkung übrig: Nach Abb. 5a 
ist die Spannungsübertragung von U, jetzt vollständig unabhängig von der 
von U,, entsprechend beeinflussen in Abb. 5b die Ströme %, und $%, einander 
nicht. Denn da die Wicklungen von Abb. 5b gegeneinander geschaltet sind, 
setzen sie dem Strom %, keinen Widerstand entgegen; gegenüber dem Ver- 
bindungspunkt beider Wicklungen ist jedoch die unendlich große Induktivität 
jeder Wicklung wirksam, die beide Stromkreise völlig voneinander entkoppelt. 
Man kann daher dieses Schaltelement Zweigentkoppler nennen, und ent- 
sprechend das duale Abb. 5a Maschenentkoppler. 
Die große Bedeutung der Umwandlung Abb. 5 liegt darin, daß der Zweig- 
entkoppler in jeder Hinsicht durch eine Zweigkreuzung ersetzt werden kann 
(Abb. 5c). Diese Tatsache gibt also die Möglichkeit, auch nicht-ebene Schal- 
tungen dual umzuwandeln; jede Zweigkreuzung geht dabei in einen Maschen- 
entkoppler über, 
Abb. 6 stellt eine Schaltung dar, die eine Zweigkreuzung zwischen 3—6 und 
4—5 enthält, die sich nicht durch Umzeichnen beseitigen läßt. Wir machen 
die Schaltung zu einer ebenen, indem wir z. B. in den Zweig 4—5 einen Zweig- 
entkoppler nach Abb. 5b einschalten und die beiden Zweige verknoten. Dann 
läßt sich nach dem oben geschilderten Verfahren die duale Schaltung zeichnen 
(Abb. 7a). Entsprechend der Zweigkreuzung entsteht eine Kreuzung der beiden 
Maschen (3) und (4). 
Wir hätten die Entkopplungsschaltung auch in den Zweig 3—6 einfügen können 
und wären dann auf die duale Schaltung Abb. 7b gekommen. Die Schaltungen 7a 
und 7b sind äquivalent. 

Zusammenfassung 


Zum Auffinden der dualen Schaltung ist ein Verfahren bekannt, das für Netz- 
werke ohne Zweigkreuzungen (ebene Netzwerke) anwendbar ist. Es wird ge- 
Zeigt, wie man mit Hilfe zweier einander dualer Potentialentkopplungsschal- 
"tungen, die aus einem ideälen Übertrager mit dem Übersetzungsverhältnis 1:1 
bestehen, aus beliebigen Netzwerken äquivalente ebene Netzwerke erhalten 
kann, die sich dann nach dem bekannten Verfahren dual umwandeln lassen. 
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B 
Procedes et dispositifs utilises dans les trans- 


missions multiplex par impulsions 
(2. Fortsetzung und Schluß) 


4 Die Trennung der Leitimpulse im Empfangsgerät 
40 Grundsätzliches 


Welches Verfahren man auch zur Unterscheidung der Kanal- und Leitimpulse 
anwendet, so stellt die Erzeugung der letzteren doch kein besonderes Problem 
dar; ihre Einordnung und Mischung mit den anderen Impulsen geschieht in 
der gleichen Weise, als ob es sich um Kanalimpulse handelte. Beim Empfänger 
dagegen richtet sich die Siebschaltung für die Leitimpulse nach dem Unter- 
schied, der zwischen diesen und den Kanalimpulsen besteht. Wir haben nun 
in einem Kapitel die verschiedenen Arten zur Unterscheidung der Leitimpulse 
von Kanalimpulsen sowie die Verfahren zur Aussiebung der Leitimpulse zu- 
sammengefaßt. 


41 Charakteristiken det Leitimpulse 
410 Grundsätzliches 


Die. Leitimpulse werden, genau wie die Kanalimpulse, vollständig durch ihre 
Frequenz, Amplitude, Dauer und ihren Abstand von einem Bezugssignal be- 
stimmt. Man könnte sie von den Kanalimpulsen durch eine umgekehrte Polarität 
unterscheiden (8), wie etwa beim Fernsehen, aber dann müßte man zwischen 
den Kanalimpulsen eine merkliche Leistung abstrahlen und die Trägerwelle wäre 
nur während der Leitimpulse unterdrückt. Die mittlere abgestrahlte Leistung 
wäre dann sehr viel größer, als wenn der Träger zwischen den Kanalimpulsen 
unterdrückt wird, obwohl auch dieses Verfahren angewendet werden kann. 


Im allgemeinen unterscheidet man ‘die Leitimpulse von den Kanalimpulsen 
durch den Wert eines Parameters, der bei letzteren nicht moduliert wird. Wir 
wollen im folgenden drei Verfahren beschreiben, wie man die Impulse ausein- 
anderhält, wenn man dazu für sie die verschiedenen Modulationsarten berück- 
sichtigt. 

411 Unterscheidung durch die. Amplitude 


Um die Leitimpulse leicht von den Kanalimpulsen zu unterscheiden, kann man 
ihnen eine größere Amplitude geben. Dieses Verfahren bereitet keine Schwierig- 
keiten, wenn die Amplitude der modulierten Impulse konstant ist. Sind die 
Kanalimpulse amplitudenmoduliert, so muß der Leitimpuls eine Amplitude 
erhalten, die größer ist, als die größte Amplitude unter dem Einfluß der Modu- 
lation durch einen Kanalimpuls. Das erfordert eine sehr genaue Begrenzung 
der größten Amplitude, die durch einen Begrenzer der Modulationsspannung 
oder der Amplitude der modulierten Impulse bestimmt sein muß. 

Wenn die Leitimpulse eine größere Amplitude haben als die Kanalimpulse, 
muß der Modulator des Senders wenigstens drei Spannungswerte festlegen, die 
entsprechen: dem Fehlen jeglicher Impulse, dem Kanalimpuls und dem Syn- 
chronisierimpuls. Es braucht indessen keine Linearitätsbedingung erfüllt zu 
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werden, es genügt vielmehr, wenn das Verhältnis der Ausstrahlung während 
der Synchronisierimpulse zur Strahlung während der Kanalimpulse den ge- 
wünschten Wert hat. | 


412 Unterscheidung durch die zeitliche Dauer 


Eine zweite Unterscheidungsart der Leit- und Kanalimpulse besteht darin, ihnen 
verschiedene Dauer zu geben. Praktisch werden die Leitimpulse eine viel größere 
Dauer besitzen als die Kanalimpulse. Wenn die Kanalimpulse selbst zeitmodu- 
liert sind, muß man eine Begrenzung der maximalen Dauer infolge der Modu- 
lation vorsehen (das ist auch aus anderen Gründen, die bereits in Abschn, 2232 
behandelt wurden, nötig), und den Leitimpulsen eine vielmal größere Dauer 
geben. Wenn die Kanalimpulse zeitmoduliert sind, stört bei diesem Verfahren, 
daß es einen verhältnismäßig langen Leitimpuls braucht, der in nennenswertem 
Maße die mittlere abgestrahlte Leistung vergrößert. 


413 Unterscheidung durch den Abstand 


Der Abstand eines Impulses kann nur in bezug auf einen anderen bestimmt 
sein, so daß dieses Verfahren zwei besondere, nicht modulierte Impulse für 
jeden Impulszug benötigt. Der eine dieser Impulse legt den zeitlichen Null- 
punkt fest, während der andere, genau gesagt, den Leitimpuls darstellt. 

Die im Empfänger benutzte Siebschaltung ist nur für Impulse wirksam, die 
im Verhältnis zu anderen einen begrenzten Abstand besitzen. Damit sie richtig 
arbeitet, darf diese Bedingung nicht bei Modulation durch zwei Kanalimpulse 
erfüllt sein. Deshalb muß man für die Zeit, die die beiden besonderen Impulse 
trennt, einen niedrigeren Wert anwenden, als der kürzeste Abstand zwischen 
zwei aufeinander folgenden Kanalimpulsen oder im Verlauf der Modulation 


beträgt, 
42 Siebe für die Leitimpulse 
420 Grundsätzliches 


Unter den verschiedenen Sieben für die Leitimpulse gibt es bestimmte, die die 
Abtrennung von den anderen Impulsen mit größerer Amplitude gestatten. 
Diese Siebe haben ein besonderes Interesse, nicht nur wegen ihrer Einfachheit, 
sondern auch weil sie oft benutzte Siebe für die Basis darstellen, wie sich auch 
die Leitimpulse von den Kanalimpulsen unterscheiden mögen. 

Die verschiedenen Typen der Siebe, die die Unterschiede in der Dauer oder im 
Abstand benutzen, beruhen allgemein auf folgendem Prinzip: der erste Teil der 
Schaltung verwandelt die Unterschiede in der Dauer oder im Abstand in ver- 
schiedene Größen der Amplitude, nach dieser Umwandlung werden die sich 
hieraus ergebenden Signale einem Amplitudensieb zugeführt. 


421 Amplitudensiebe 


Abb. 18 zeigt einen Impulszug, der’ vier Kanalimpulse und einen Leitimpuls 
umfaßt, wobei letzterer sich durch eine größere Amplitude auszeichnet. 

Eine einfache Methode, die Kanalimpulse nicht weiter zu übertragen, besteht 
darin, den Impulszug einer Schaltung zuzuführen, deren Ansprechspannung 
der horizontalen Linie in Abb. 18 entspricht. Damit die Amplitude der von der 
Schwellwert-Schaltung abgehenden Signale konstant ist, muß der übertragene 
Amplitudenteil der Leitimpulse während einer Änderung der Impulsamplituden 
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konstant bleiben. Diese Bedingung ist 

erfüllt, wenn die Schwellwertschaltung Re b 
durch eine Spannung gleich der höch- 

sten Impulsamplitude vorgespannt 

wird, Dies erreicht man durch Vor- 

schalten eines Spitzengleichrichters. 

Ein Amplitudensieb, das den Spitzen- Abb.18 


gleichrichter und die Schwellwertschal- 
tung umfaßt, zeigt Abb. 19. 


Die Diode 8 arbeitet als Spitzen- 
gleichrichter, wenn der Widerstand 2 
groß gegenüber dem inneren Wider- 
stand der Diode 3 ist. Man erhält 
dann an den Klemmen des Wider- 
standes 2 eine Gleichspannung, deren 
Amplitude praktisch gleich der der 
Leitimpulse ist. Diese Gleichspannung 
zeigt um so kleinere Welligkeit, je grö- 
Ber die Zeitkonstante des aus Wider- 
stand 2 und Kondensator 1 gebilde- 
ten Kreises ist. Durch diese Schaltung Abb.19 

zur Erzeugung einer Vorspannung bringen die Leitimpulse den 
der Röhre 4 immer auf eine Gitterspannung Null. 


Bezieht man diese Betrachtung auf die Abb. 18a, so wird also der Summe der 
Leitimpulse eine Gitterspannung Null entsprechen, und die horizontale Linie 
den Wert der Vorspannung angeben, die den Anodenstrom zu Null macht. Es 
leuchtet dann ein,daß an den Klemmen des Belastungswiderstandes der Röhre 4 
die in Abb. 18b gezeichnete Spannung auftritt, deren Amplitude konstant ist 
bis auf die gelegentlichen Änderungen durch die Impßlse. Die einzige Bedingung 
für ein einwandfreies Arbeiten besteht darin, daß die Amplitudendifferenz 
zwischen den Leit- und Kanalimpulsen größer ist als die Gitterrückwirkung 
der Röhre 4. Wenn die Bedingung nicht mehr eingehalten wird, läßt die Schwell- 
wertschaltung einen Teil der Kanalimpulse durch. 


Ein befriedigendes Arbeiten kann man in bestimmten Fällen ohne die Diode 3 
erhalten, wenn die automatische Vorspannung der Röhre 4 durch eine Gitter- 
gleichrichtung dieser Röhre erfolgt. Da der Mechanismus dem vorigen entspricht, 
braucht hier nicht besonders darauf eingegangen werden, 


422 Sieb für die zeitliche Dauer der Zeichen 


Abb. 20a zeigt einen Impulszug, der aus vier Kanalimpulsen und einem Leit- 
impuls besteht. Wie man sieht, ist hier die Dauer der Leitimpulse viermal so 
groß wie die der Kanalimpulse. Die Abb. 20b und 20c zeigen verschiedene 
Signale, wie man sie, ausgehend von denen der Abb. 20a, erhalten kann. Die 
Integration der in Abb. 20a gezeigten Signale führt zu denen der Abb. 20b, 
wobei die horizontale Linie den Ansprechwert einer Schaltung bezeichnet, die 
nur die Summe der Impulse mit größter Amplitude überträgt. An den Aus- 
gangsklemmen einer solchen Anordnung bekommt man dann die in Abb, 20c 
gezeichneten Signale. 
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Abb 21 


Ein Sieb für die zeitliche Dauer, das aus 
einem Integrator und einem Amplitu- 
densieb besteht, zeigt uns Abb. 21. Po- 
sitive Impulse gelangen über eine Ka- 
pazität lan einen Widerstand 2. Wenn 
die Ladung des Kondensators 5 Null 
ist, wird die ganze positive Spannung 
von 2 ihn über den Widerstand 3 auf- 
laden, mit dem er einen Integratorkreis 
bildet. Wenn die Spannung an den 
Klemmen von 2 verschwindet, beginnt 
sich der aufgeladene Kondensator 5 in 
den Kreis 3—2 zu entladen, aber das 
Spannungsgefälle ist so gerichtet, daß 
die Diode 4 leitend wird und mit ihrem 
inneren Widerstand, der wesentlich 
viel kleiner ist als der Widerstand 3, 
diesen überbrückt. 


Die Entladung des Kondensators 5 ist also viel schneller als seine Aufladung. 
durch die Diode 4, so daß man Signale von der in Fig. 20b gezeigten Form 


erhält. 


Bei der vorigen Überlegung haben wir die Diode 6 nicht beachtet, aber 
normalerweise bringt sie keine wesentliche Störung. Ihre Vorspannung E wird 
durch die horizontale Linie in Abb. 20b dargestellt, die nur den über dem so 


festgelegten Ansprechwert liegenden Signalteil an die Klemmen des großen 


Widerstandes 7 gelangen läßt. Das an den Klemmen von 7 entstandene Signal 
zeigt Abb. 20c. Man sieht, daß man den Ansprechwert dieser Schaltung nicht 


durch automatische Vorspannung er- 
hält, die anfangs eine konstante Im- 
pulsspannung benötigt, sondern in 
einfacher Weise dadurch, daß man die 
Gesamtheit der Impulse zunächst einer 
Schaltung zur Aufrichtung der Signale 
zuführt. 


423 Sieb für den Abstand der Zeichen 


Abb. 22a zeigt einen Impulszug, der 
vier Kanalimpulse und zwei besondere 
Impulse umfaßt, die als Leitimpulse 
eingesetzt sind. 

Abb. 22b zeigt die Formen der Signale, 
wenn man dem Impulszug der Abb. 22a 
einen zweiten gleichen, aber um soviel 
verzögerten Zug hinzufügt, als die bei- 
den besonderen Impulse auseinander- 
liegen. Der zweite dieser Impulse 
erhält dadurch eine doppelt so 
große Amplitude, Dieses Verfahren 
kann nur dann benutzt werden, 
wenn die Kanalimpulse von kür- 
zerer Dauer sind als das Intervall 
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zwischen den beiden Leitimpulsen, und wird praktisch nur bei der Abstands- 
modulation verwendet. Unter diesen Umständen kann man leicht eine Ampli- 
tudenaussiebung durch eine Schaltung erhalten, deren Ansprechwert durch die 
horizontale Linie in der Abb. 22b charakterisiert ist. Am Ausgang einer solchen 
Schwellwertschaltung findet man schließlich das in Abb. 22c gezeichnete Signal. 


Ein solches Sieb für den Abstand enthält also erstens die Schaltung zur Ver- 
zögerung der Signale und ihrer Mischung mit den unverzögerten, zweitens ein 
Amplitudensieb. Eine vollständige Schaltung zeigt Abb. 23. Die positiv polari- 
sierten Impulse werden über einen Kondensator 1 einem Vierpol 3 zugeführt. 
Dieser besteht aus einem Tiefpaß, dessen eine Seite mit ihrem Wellenwiderstand 
abgeschlossen ist (Widerstand 2) und an dessen anderer Seite eine sehr hohe 
Impedanz, meist mit dem Wert unendlich, liegt. Wie man weiß, verhält sich 
unter diesen Bedingungen das Filter für alle Signale, deren Frequenz niedriger 
ist als seine Grenzfrequenz, wie eine Übertragungsleitung und insbesondere seine 
offene Seite ruft eine totale Reflexion hervor, ohne das Vorzeichen des Eingangs- 
signales zu ändern. Wenn die Laufzeit hin und zurück durch den Vierpol 3 gleich 
dem zeitlichen Abstand der den Kanalimpulsen vorausgehenden beiden Impulse 
ist, wird der erste von ihnen bereits zurück sein, wenn der zweite am Eingang 
der Schaltung auftritt. Das ergibt dann.die in Abb. 22b gezeigten Signale. 


Man kann die Signale der Abb. 22b in der gleichen Weise behandeln wie die in 
der Abb. 18a gezeigten, das heißt, man kann sie einer Schwellwertschaltung 
zuführen, die mit einem Amplitudensieb arbeitet. Das wird durch die Röhre 6 
erreicht, die sich durch die Gittergleichrichtung auf den Wert der Impulsspitze 
automatisch vorspannt. Dazu genügt es, wenn der Widerstand 5 groß ist und 
mit dem Kondensator 4 eine ausreichende Zeitkonstante ergibt. 


5 Selektion und Gleichrichtung der Kanalimpulse 
50 Grundsätzliches 


Die Wiederherstellung dergesendeten Signale stellt dem Empfang zwei bestimmte. 
Aufgaben. Erstens müssen die verschiedenen Impulsgruppen so wiederhergestellt 
werden, wie sie beim Sender vor der Vermischung bestanden. Dann muß jede 
Gruppe einer Gleichrichterschaltung zugeführt werden, die die Wiederherstellung 
der gesendeten Signale erlaubt. 


Die Rekonstruktion der ursprünglichen Impulszüge wird mit Hilfe von Sieb- 
schaltungen für die Impulse erreicht. Jedes Sieb überträgt nur die Impulse, 
die durch den gleichen Kanal moduliert sind. Dazu braucht man soviel Siebe 
als Übertragungskanäle vorhanden sind, wobei jedes Sieb einem der Kanäle 
zugeordnet ist. 


Wenn dann auf jedes Sieb ein Impulsgleichrichter folgt, erhält man an dessen 
Ausgang genau die Signale, wie sie beim Sender dem Impulsmodulator des 
entsprechenden Kanales zugeführt wurden. Man ordnet also dem Ausgang der 


Empfangsapparatur soviel Linien zu, als sie Übertragungskanäle besitzt, wobei 
wieder zu jeder Linie ein besonderer Kanal gehört. 


51 Trennung der Impulse eines Kanales 
510 Grundsätzliches 


Die Siebe für die Kanalimpulse sind Schaltungen, die die ihnen zugeführten 
Signale nur während der Zeit übertragen, die für den Übertragungskanal, den 
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sie aussieben sollen, vorgesehen ist. Man steht also vor dem gleichen Problem - 
wie bei der Entsperrung von Impulsmodulatoren, wenn die Einordnung vor 
der Modulation geschieht. Die Erzeugung und Einordnung der Entsperrimpulse 
wird daher ebenso geschehen. 
Der einzige Unterschied gegenüber den Entsperrimpulsen, die beim Sender für 
den gleichen Übertragungskanal benutzt werden, besteht nur darin, daß man 
Signale gleicher Frequenz und Phase, wie die der Leitimpulse erzeugen ‚muß. 
Jedoch läßt sich das leicht erreichen, wenn man die Leitimpulse entweder zur 
Synchronisierung der verschiedenen Impulsgeneratoren für die Entsperrung der 
Siebe, oder zur Synchronisierung eines Generators oder Autogenerators, der für 
alle gemeinsam ist, verwendet. 
Jedes Sieb erhält also einerseits das Impulsgemisch und andererseits die dem 
gewünschten Kanal entsprechenden Entsperrsignale. Wenn diese beiden Signal- 
arten gemischt werden, heben sich die auszusondernden Impulse durch eine 
verschiedene Amplitude hervor und man kann nun ein Amplitudensieb anwen- 
den. Wenn die Signale unterschiedlich bleiben und zwei verschiedenen Elektro- 
den zugeführt werden, sichert ihre zeitliche Übereinstimmung die Übertragung. 


511 Amplitudensieb 


Wenn man die Kanalimpulse und die 
Entsperrimpulse mischt, wobei beide 
Abb.24 positiv polarisiert sind, bekommt man 


ein zusammengesetztes Signal, wie es 
Abb. 24 zeigt. 

Für die Trennung genügt es, wenn 
ein Teil, oder alle Kanalimpulse, die 
den Entsperrimpulsen überlagert sind, 
in der Trennröhre eine Änderung des 
Anodenstromes hervorrufen. Dazu 
muß die Gitterrückwirkung der Trenn- 
röhre wesentlich kleiner sein als die 
größte Amplitude des zusammen- 

. gesetzten Signales. 

Abb. 25 zeigt die Schaltung eines Sie- 
bes. Von zwei Röhren mit negativer 
Vorspannung erhält die eine die Ent- 
sperrimpulse, die andere die Kanal- 
impulse. Bei Amplitudenmodulation 
muß die Gitterrückwirkung der Röhre, 
die die Kanalimpulse erhält, größer sein 
als die größte Amplitudeim Verlaufder 9, 
Modulation. Verwendet man Zeit- oder 
Abstandsmodulation, so muß im Ge- 
genteil die Gitterrückwirkung kleiner 
als die Impulsamplitude sein. Die 
Röhren 4 und 10 haben einen gemein- 
samen Anodenwiderstand 5, an dessen 
Klemmen das entsprechend Abb. 24 u 
zusammengesetzte Signal auftritt. 


Abb.26 
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Der bedeutende Spannungsabfall, der durch den Strommittelwert der Röhren 


4 und 10 an dem Widerstand 7 auftritt, bestimmt die Anodenspannung der 


Trennröhre 11. Ohne die Impulse ist die Röhre 11 durch die am Widerstand 5 
auftretende Spannung vorgespannt und ihr Anodenstrom ist Null. Wenn nun 
zwei Impulse gleichzeitig an den Gittern der Röhren 4 und 10 auftreten und 
die Anodenströme dieser Röhren unterdrückt sind, wird die Spannung an den 
Klemmen von 5 Null, so daß die Vorspannung der Röhre 11 gleichfalls Null 
wird, ‘wenn der kleine Widerstand 6 fehlt, der eine Mindestvorspannung fest- 
legt, wie sie für die Vermeidung von Gitterstrom nötig ist. Sind die Kanal- 
impulse amplitudenmoduliert, so kann die Vorspannung der Röhre 11 
während der Modulation alle Werte zwischen den oben bestimmten Grenzen 
annehmen. 


Abb. 26 zeigt die Gitterspannung der Röhre 11 als Funktion der Zeit (bezogen 
auf das Potential der Katode). Wie man sieht, wird nur ein einzelner Kanal- 
impuls, der dem Entsperrimpuls überlagert ist, durch die Röhre 11 durchgelassen, 
wenn die zur Unterdrückung des Anodenstromes nötige Vorspannung durch 
die horizontale Linie U,, dargestellt wird. Die Impulse an den Klemmen 
des Außenwiderstandes 12 können also nur die durch denjenigen Über- 
tragungskanal modulierten sein, dem die durch den Entsperrimpuls bestimmte 
Zeit zugeordnet ist. 


512 Coinzidenzsieb 


Wir wollen annehmen, daß die Entsperr- und Kanalimpulse zwei verschieden- 
artigen Steuergittern zugeführt werden. Fließt der Anodenstrom nur, wenn 
beide Impulse gleichzeitig an den beiden Gittern auftreten, so arbeitet die Röhre 
als Coinzidenzsieb. 


Eine Schaltung für dieses Verfahren zeigt uns Abb. 27. Die Entsperriinpulse 
gelangen über den Kondensator 1 an das erste Steuergitter. Dieses ist durch eine 


Gittergleichrichtung automatisch vorgespannt, wobei an den Klemmen des 


Widerstandes 2 eine Gleichspannung entsprechend der höchsten Impulsampli- 
tude auftritt. Bei genügend großer Impulsamplitude ist der Katodenstrom der 
Röhre 7 zwischen zwei Entsperrimpulsen Null. 


Das Gitter 3 ist automatisch vorgespannt durch Kombination Widerstand- 
Kapazität 5—6 in der Katodenleitung, die eine der Amplitude der Kanalimpulse 
mindestens gleiche Spannung liefert, wenn jene über die Kapazität 11 dem 
Gitter 3 zugeführt werden. 


So ist es klar, daß nur diejenigen 
Kanalimpulse, die zeitlich mit den 
Entsperrimpulsen übereinstimmen, 
durchgelassen werden und an den 
Klemmen des Außenwiderstandes 8 
abgenommen werden können, 


62 Gleichrichtung der Kanal- 
impulse 
620 Grundsätzliches 


Wenn alle Impulse, diedurch das Signal 
eines einzigen Übertragungskanales 
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moduliert wurden, ausgesondert sind, bleibt nur noch übrig, das Modulations- 
signal wieder in Erscheinung treten zu lassen und die zu seiner Übertragung 
‚benötigten Impulse zu unterdrücken. Man muß also ein genau gleiches Signal 
wiederbekommen, wie es am Eingang der Sende-Endapparatur aufgetreten ist, 
Das kann auf ganz verschiedene Weise erreicht werden, je nachdem die Kom- 
ponente der Modulationsfrequenz eine für die direkte Verwendung ausreichende 
Amplitude hat oder nicht. Im ersten Falle werden die modulierten Impulse 
einer Schaltung zugeführt, die nur das Modulationssignal überträgt und an 
ihrem Ausgang zur Verfügung stellt. Das kann bei der Amplituden- und der 
Zeitmodulation der Fall sein. Im zweiten Fall muß man dagegen die Modulations- 
art in eine andere umformen, die eine bedeutendere und direkt verwendbare 
Niederfrequenzkomponente besitzt. Das entspricht im allgemeinen der Gleich- 
richtung der abstandsmodulierten Impulse. 


521 Gleichrichtung von amplituden- oder zeitmodulierten Impulsen 


Wir haben bereits in Abschn. 203 gesehen, daß die modulierten Impulse eine 
Menge Störfrequenzen mitbringen, deren tiefste die Frequenz F’ = f—Fbe-. 
sitzt, wenn f die Impulsfrequenz und F die der Modulation bedeuten, Wie 
ersichtlich, müssen die verschiedenen Komponenten in zwei Teile geteilt werden, 
von denen der eine möglichst ohne Dämpfung, der andere dagegen mit beträcht- 
licher Dämpfung übertragen werden muß. 

Wenn die Impulsfrequenz durch die Beziehung f = 2,5 Fy festgelegt ist, worin 
Fy die höchste Modulationsfrequenz bezeichnet, so wird die obere Grenze des 
nicht zu dämpfenden Bereiches Fy sein, während die untere Grenze des ge- 
dämpften Bereiches durch 1,5 Fy gegeben ist. ; 
Selbstverständlich erfordert eine saubere Trennung in diesen Bereichen einen 
gut berechneten Tiefpaß. Damit eine Dämpfung der oberen Skala vermieden 
wird, muß die Grenzfrequenz etwas über die Frequenz Fy gelegt werden. Die 
vordere Filterflanke muß verhältnismäßig steil sein, deshalb kann man die 
gewünschte Dämpfungskurve nur durch ein M-Glied erhalten, das einen Dämp- 
fungspol bei einer Frequenz 1,5 Fu hat. Um einen zu großen Rückgang der 
Dämpfung jenseits von 1,5 Fy zu vermeiden, verwendet man außerdem ein 
Glied mit konstantem K. Praktisch wird das Gleichrichterfilter den Außenwider- 
stand der Gleichrichterröhre des Kanales bilden, wodurch die Funktionen der 
selektiven Gleichrichtung gesichert erscheinen. 


‚522 Gleichrichtung von abstandsmodulierten Impulsen 
5220 Grundsätzliches | 


Wie bereits in Abschn. 203 gezeigt wurde, besitzen die abstandsmodulierten 
Impulse eine Komponente in Richtung der Frequenz des Signales, doch ist 
diese sehr klein, und außerdem ändert sich ihre Amplitude mit der Modulations- 
frequenz. Vorteilhafter, als diese Komponente zu benutzen, ist es, zeit- oder 
amplitudenmodulierte Impulse mittels der abstandsmodulierten zu erzeugen. 
Die Gleichrichtung der so erhaltenen Impulse geschieht dann in der im vorigen 
Abschnitt angegebenen Weise. 

Man erinnert sich, daß die Nichtlinearität der Röhrenkennlinien zwar Ver- 
zerrungen bei der Amplitudenmodulation hervorrufen, dagegen keinen Einfluß 


Nr. 8/1948 FUNK UND TON 403 


auf die Übertragungsgüte bei der Zeitmodulation haben. Ferner bedarf die 
Umformung der Abstandsmodulation in eine Amplitudenmodulation gewöhn- 
lich sägezahnförmiger Signale, die gleichfalls nennenswerte Verzerrungen hervor- 
rufen können. 

Aus diesen verschiedenen Gründen scheint die Umformung der Abstands- 
modulation in eine Zeitmodulation vorzuziehen zu sein. Nichtsdestoweniger 
wollen wir nachstehend die Beschreibung sowohl der einen wie der anderen 
Gleichrichterschaltung beifügen. 


65221 Umformung der Abstandsmodulation in eine Amplitudenmodulation 


Es bestehen verschiedene Verfahren, um amplitudenmodulierte Impulse aus- 
gehend von abstandsmodulierten Impulsen zu erhalten. Eines der einfachsten 
Verfahren überlagert den modulierten Impulsen sägezahnförmige Signale, 
deren Dauer mindestens gleich der größten Verschiebung der Impulse während 
der Modulation sein soll. Abb. 28a zeigt uns modulierte Impulse, deren mittlere 
Lage, wenn diese von der augenblicklichen abweicht, punktiert gezeichnet ist. 


Wenn die Impulse mit sägezahnförmigen Signalen 

gemischt sind,‘ wie sie Abb. 28b zeigt, erhält N I 
man das komplizierte Signal der Abb. 28c. Wird 

dieses Signal einer Übertragerschaltung zugeführt, 

deren Schwellwert durch die horizontale Linie 

der Abb. 28c dargestellt ist, so bekommt man die 

amplitudenmodulierten Impulse der Abb. 28d, die © 


nach den gewöhnlichen Verfahren gleichgerichtet 
“werden. A /\ FÄ /\ 


Meistens wird man die Sägezähne und die = Ya 
modulierten Impulse lieber auf zwei verschie- ! 
dene  Steuergitter geben [9]. Das Ergebnis ist ! 
gleich, nur vermeidet man so eine Mischstufe, 166.28 

und die Arbeitsweise der Schaltung ist ge- N 
schmeidiger. Auf jeden Fall muß darauf hingewiesen werden, daß die 
Impulse nach diesen Verfahren nicht nur amplitudenmoduliert sind, sondern 
auch abstandsmoduliert bleiben. Die Niederfregquenzkomponente der abstand- 
modulierten Impulse ist verhältnismäßig klein; so ist dieser Nachteil 
wenig störend und man kann die oben beschriebenen Verfahren praktisch 
verwenden. 


Wenn man die Abstandsmodulation herausbringen will, muß man den Anfang 


der Sägezähne durch modulierte Impulse festlegen und außerdem Entsperr- 
impulse erzeugen, die in stets gleichem zeitlichen Abstand auftreten [10]. Man 
verfährt schließlich so, daß man, wie bereits früher gesagt, die Entsperrimpulse 
auf das Steuergitter einer Pentode gibt, während die abstandsmodulierten 
Sägezähne das Bremsgitter steuern. Dann erhält man im Anodenkreis ampli- 
tudenmodulierte Impulse, die keinerlei Spur von Abstandmodulation zeigen. 
Wir haben in der Abb. 29 bei a) abstandsmodulierte Impulse gezeichnet, bei b) 
die daraus erhaltenen Sägezähne und bei c) die Entsperrimpulse in regelmäßigen 
Abständen. Die Impulse, wie man sie im Anodenkreis erhält, sind dann nur 
noch amplitudenmoduliert und in d) dargestellt. 


Es erscheint überflüssig, weiter die Arbeitsweise solcher Schaltungen ausein- 
anderzusetzen, und die entsprechenden Bauweisen können unmittelbar aus- 


404 FUNK UND TON Nr. 8/1948 


ie 


\ 1 


A 


geführt werden, ohne daß ihre Be- 


> d 
l | trachtung hier nutzbringend erscheint. 


5222 Umformung der: Abstands- . 


| | | ar modulation in eine Zeitmodulation 


Die abstandsmodulierten Impulse kön- 


nen so betrachtet werden, .als ob sie 
| N | N | N, den Abstand der veränderlichen Flanke 
2 R von zeitmodulierten Impulsen bilden, 
| l H H | die, wenn man sie rekonstruieren 
errren a würde, nach ihrer Gleichrichtung das 
gesendete Signal wiedergäben. | 
Um zeitmodulierte Impulse zu er- 
zeugen, muß man nicht nur den Ab- 
stand der veränderlichen Flanke be- | | | | b 
stimmen, sondern auch den der festen 
Flanke. Das läßt sich durch spezielle A 
Bezugsimpulse erreichen. Diese kön- | | > N BESSER. 
nen :dabei vom Sender her über- e 
tragen werden oder erst im Empfänger 12 Abb. 30 It 
entstehen. 
Wir wollen im folgenden annehmen, daß jedem abstandsmodulierten Impuls 
ein Bezugsimpuls vorausgeht (oder folgt), ohne uns dabei festzulegen, wie und” 
wo er erzeugt wurde. 
Die Signale vor der Gleichrichtung zeigt Abb. 30a, wo einige gerade oder 
ungerade Impulse nicht moduliert sind, während die anderen abstandsmoduliert 
sind. Man möchte mit diesen Signalen Impulse erhalten, wie sie Abb. 30b zeigt, 
wo die Lage der vorderen Flanke durch einen ungeraden Impuls, die der hinteren 
- Flanke dagegen durch einen geraden Impuls, der ihm folgt, bestimmt wird. 
Dieses Ergebnis kann man mit einer Schaukel mit zwei festen Werten erreichen 
[4], wobei der erste Impuls die Schaukel von ihrem Anfangswert zu ihrem 
zweiten, und der zweite Impuls sie zu ihrem Anfangswert zurückbringt. 
Eine solche Schaltung zeigt Abb. 31. Die Steuerimpulse mit negativer Polarität 
werden gleichzeitig an die Steuergitter 
zweier Röhren gelangen, bei denen die 
Anode der einen mit dem Bremsgitter 
der anderen verbunden ist. 


Wir wollen beispielsweise annehmen, 
daß die Röhre 9 einen großen Anoden- 
strom hat; wegen des Spannungs- 
abfalles am Widerstand 10 wird die 
Anodenspannung nur gering sein. Der 
von dieser Anodenspannung auf das 
Bremsgitter der Röhre 3 übertragene 
Teil wird wegen des Potentiometers 8 
und 6 nicht ausreichen, um einen 
Anodenstrom fließen zu lassen, denn 
- das Bremsgitterist durch das Potentio- 
meter der Widerstände 12 und 13 stark Abb.31 


x 
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negativ vorgespannt. Folglich wird, wie man sieht, der Anodenstrom der 
Röhre 3 Null sein, wenn der der Röhre 9 groß ist, und wegen der Symmetrie 
des Aufbaues wird umgekehrt der Anodenstrom der Röhre 9 Null, wenn die _ 
Röhre 3 arbeitet. Ä H 
Um die Schaukelwirkung zu beobachten, wollen wir annehmen, daß der Arbeits- 
punkt gerade einem Stromdurchgang der Röhre 9 entspricht. Die negativen 
Impulse haben dann keinerlei Wirkung auf den Anodenstrom der Röhre 3, der 
Null ist, aber sie vermindern ihn stark bei der Röhre 9. Daraus ergibt sich eine 
verminderte negative Bremsgittervorspannung der Röhre 3 und der Anoden- 
strom dieser Röhre beginnt zu fließen. Das wiederum ruft am Widerstand 4 
einen Spannungsabfall hervor und folglich eine Zunahme der negativen Brems- 
gittervorspannung der Röhre 9, wodurch der Anodenstrom dieser Röhre weiter 
abnimmt. Der Anodenstrom der Röhre 9 wird also sehr rasch Null, der der 
Röhre 3 erreicht seinen Höchstwert, und der Schaukeleffekt ist da. Es ist klar, 
daß ein weiterer negativer Impuls keine Wirkung auf den Anodenstrom der 
Röhre 9, der ja Null ist, ausübt, die frühere Rolle der Röhre 9 ist jetzt an die 
Röhre 3 übergegangen und umgekehrt. Die Schaukel beginnt wieder und die 
Vorgänge vom Anfang des Kreisprozesses wiederholen sich. 
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Die Raumladungssteuerung im Laufzeitgebiet 
bei hohen Aussteuerungsgraden 


A. Einleitung 


Die Steuerung einer von einer Katode ausgehenden Elektronenströmung ist im 
Gebiet niedriger Frequenzen nur durch Beeinflussung der Raumladung möglich; 
im Sättigungsgebiet der Katode versagt sie. Im Gebiet der Höchstfrequenz 
dagegen, in dem die Elektronenlaufzeit vergleichbar mit der Periodendauer 
der steuernden Wechselspannung wird, kann, wie durch eine größere Reihe 
von Untersuchungen nachgewiesen ist, auch ein gesättigter Katodenstrom 
gesteuert werden [1], [2], [3]. Trotzdem ist auch bei der Höchstfrequenztechnik 
die Raumladungssteuerung besonders wichtig, da man mit Rücksicht auf die 
Güte der verfügbaren Resonanzkreise stets hohe Elektronenstromdichten 
erstrebt und dadurch hohe Raumladungsdichte im Entladungsraum erhält. 
Das Verhalten einer raumladungsbegrenzten Elektronenströmung im Laufzeit- 
gebiet ist für den Fall kleiner Aussteuerungsgrade, d. h. für Wechselstrom- 
größen, die gegen die Gleichstromgrößen klein sind, in einer Reihe von Arbeiten 
untersucht worden [3], [4], [5], [6], [7]J. Unter der Voraussetzung sehr kleiner 
Aussteuerungsgrade sind Wechselspannung und Wechselstrom rein sinus- 
förmig; eine Berechnung des Richteffektes, der wegen der nichtlinearen Zu- 
sammenhänge beim Stromübergang immer vorhanden sein muß, ist bei einer 
derartigen Annahme nicht möglich. Lediglich die Rechnungen von Llewellyn [4] 
und Benham [8] berücksichtigen auch die Oberwellen der Spannungen und 
Ströme und ermöglichen dadurch eine Abschätzung des Richteffektes; der Aus- 
steuerungsgrad kann jedoch auch bei diesen Rechnungen nicht beliebig hoch 
angesetzt werden, weil der Scheitelwert des von der Katode emittierten Elek- 
tronenwechselstromes nie höher als der Gleichstrom werden darf. 

Die Kenntnis des Verhaltens der raumladungsgesteuerten Elektronenströmung 
im Laufzeitgebiet bei hohen Aussteuerungsgraden ist für die Höchstfrequenz- 
technik außerordentlich wichtig. Es ergibt sich daraus nicht nur das Verhalten 
der zur Gleichrichtung verwendeten Dioden, sondern auch das Verhalten aller 
raumladungsgesteuerten Verstärkerröhren, da sich ja eine jede Gitterröhre in 
eine Reihe von hintereinandergeschalteten Dioden zerlegen läßt [9]. Der Zweck 
der folgenden Ausführungen ist, die vorhandene Lücke zu schließen. Wegen der 
recht verwickelten Zusammenhänge waren zur Durchführung der Lösung eine 
Reihe grafischer Verfahren notwendig. In diesem Falle sind auch zeitraubende 
Lösungsmethoden lohnend, weil das erhaltene Ergebnis ganz allgemeine Be- 
deutung hat und die Lösungsverfahren später nie wiederholt zu werden brauchen. 


B. Voraussetzungen für die Rechnung 
Die für die vorliegenden Untersuchungen gemachten Voraussetzungen sind zum 
größten Teil die gleichen wie bei den Lösungen für kleine Aussteuerungsgrade; 
1. Es wird angenommen, daß die Elektronen die Katodenfläche mit der Ge- 
schwindigkeit Null verlassen und daß keine Sättigungserscheinungen auftreten, 
d. h. daß die Katode beliebig hohe Stromdichten abgeben kann. Die Vernach- 
lässigung der Elektronen-Anfangsgeschwindigkeit erscheint tragbar, weil in den 


meisten Fällen der praktischen Anwendung die durch die Geschwindigkeits- 
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verteilung entstehende Potentialsenke klein ist und nahe an der Katodenober- 
fläche liegt. Die Annahme beliebig hoher Stromdichten ist unbedenklich, weil 
die Sättigungsstromdichten der neuzeitlichen Oxydkatoden (und nur für diese 
dürfte praktisches Interesse vorliegen) so groß sind, daß sie auch die höchsten 
im Betrieb auftretenden Stromspitzen decken können. 


2. Es wird angenommen, daß die Diode aus zwei parallelen ebenen Platten 
besteht; diese Voraussetzung trifft auch die Verhältnisse bei zylindrischen 
Katoden gut, weil die durch die Laufzeitbedingungen geforderten Elektroden- 
abstände klein sind im Vergleich zum Katodendurchmesser. Die Ausdehnungen 
der Elektrodenflächen sollen groß gegen den Elektrodenabstand sein, damit 
Streueffekte an den Rändern das für ein homogenes Feld erhaltene Rechen- 
ergebnis nicht nennenswert verfälschen.. Andererseits sollen aber die Aus- 
dehnungen der Elektrodenflächen klein gegen die Wellenlänge der angelegten 
Hochfrequenz bleiben, damit eine nichtstationäre Spannungsverteilung längs 
der Elektrodenflächen unmöglich ist. Durch diese Voraussetzungen ergibt sich 
ein.gegen die Wellenlänge sehr kleiner Elektrodenabstand von selbst; dieser 
ist zu fordern, damit die im Entladungsraum entstehenden magnetischen 
Wechselfelder in ihrer Wirkung vernachlässigt werden können. Alle diese 
Forderungen sind im Gebiet der Dezimeter- und Zentimeterwellen leicht zu 
erfüllen. Der elektronenfreie Entladungsraum stellt eine Kapazität von der Größe 


3 C=.Fjd (1) 
dar, wobei F die Elektrodenfläche, d den Elektrodenabstand und 
= 1/(36 m 10'*) [F/cm] 
die Influenzkonstante bedeuten. 


3. Eine von den meisten früheren Veröffentlichungen abweichende Voraus- 
setzung wird dadurch getroffen, daß der über die Entladungsstrecke (d.i. die 
elektronendurchsetzte Kapazität) fließende Strom rein sinusförmig sein soll. 
Bisher wurde meist eine rein sinusförmige Spannung vorausgesetzt. Die An- 
nahme eines rein sinusförmigen Stromes vereinfacht die Berechnungen außer- ; 
ordentlich und stellt für die meisten Fälle keine schlechtere Annäherung an 
die praktischen Verhältnisse dar, wie anschließend gezeigt werden soll. 


Schließt man eine Diodenstrecke an einen Hochfrequenzsender an, so ist in 
den meisten Fällen die Kopplung verhältnismäßig lose und die vom Sender 
angebotene Leistung nicht beliebig groß, d.h. der innere Widerstand der 
Spannungsquelle nicht beliebig klein. Sämtliche Schaltungen für den Anschluß 
an einen Sender lassen sich durch das in Abb. 1 dargestellte Ersatzschaltbild 
gleichwertig ersetzen. C ist die elektronendurchsetzte Kapazität, R; ist der: 
innere Widerstand, und E, ist die innere Spannung der Ersatzspannungsquelle, 
die als rein sinusförmig mit der Frequenz » anzusehen ist. Da die Entladungs- 
. strecke C infolge der Elektronenströmung nichtlineare Eigenschaften besitzt, 
wird im allgemeinen weder die an ihr liegende Spannung noch der über sie 
fließende Strom sinusförmig sein; die Spannung hat die Komponenten U,, 


U, U, ...., der Strom die Komponenten $,, 3, Is .... mit den Frequenzen ° 
@, 2w, 30, et auch der innere Widerstand Ri im allgemeinen frequenz- 
abhängig; er habe die Werte Ri, Ri,, NRis, .... . Die Spannungsquelle E, wirkt 


für alle Oberwellen als Kurzschluß. Die Entladungsstrecke ist für die Grund- 
frequenz ein Energieverbraucher mit dem Widerstand R, = U,/Z,, für die 
Oberwellen dagegen ein Energieerzeuger [10] (es sind bei Höchstfrequenz 


übrigens auch Betriebsfälle möglich, in denen die Entladungsstrecke auch bei 


Ri 
. 


} 
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der Grundfrequenz ein Energieerzeuger ist). Es ergeben sich dadurch die 
Zusammenhänge: 

W=-E Rh 8 

Un = — In Ri,; n=23,3,4.... 


Um eine Aussage über die Abweichung von der Sinusform machen zu können, 
wird der Klirrfaktor gebildet; er beträgt für die Spannung 


= Smrimi- 8 mr imis 
und für den Strom K=|/ 5 ||? IS. 
n=2 


(nach den DIN-Normen [11] sind diese Größen nicht als Klirrfaktor, sondern 
als Verhältnisse zwischen Oberschwingungsgehalt und Grundschwingungs- 
gehalt zu bezeichnen). Das Verhältnis der beiden Klirrfaktoren ist: 


„2, Sal - 
Fr RR “ 
8 Rı Sal? 


Aus dieser Beziehung ergeben sich folgende Tatsachen: Ist der innere Widerstand 
für die Ersatzspannungsquelle verschwindend klein, d.h. alle N, = 0, so ist 
ki/ku = ©, d.h. der Klirrfaktor der Spannung verschwindet, die Spannung 
ist rein sinusförmig, der Strom ist verzerrt. — Der für die technische An- 
wendung besonders interessierende Fall ist der, 
daß die Diodenstrecke einem Schwingungskreis 
parallel geschaltet wird, dem die Hochfrequenz- 
energie beispielsweise durch induktive Kopplung 
zugeführt wird; hier zeigen sich deutliche Unter- 
schiede zwischen niedrigen und hohen Frequen- 
zen. Im üblichen Betriebsfall bei niedrigen Fre- 
quenzen verstimmt und dämpft die Dioden- 
strecke den Kreis nur wenig, d.h. |R,| hat 
einen hohen Wert. Der innere Widerstand 
des Ersatzschaltbildes ist für die Grundfrequenz hoch (nahezu gleich dem 
Resonanzwiderstand des Kreises) und nimmt für alle höheren Frequenzen 
schnell ab. |R;,/Rı| ist also für alle n-Werte kleiner als 1, k; also größer als ky, 
die Spannung kommt der Sinusform näher als der Strom. Im Gebiete der 
Höchstfrequenz dagegen ist der kapazitive Widerstand der Diodenstrecke 
schon derart klein, daß man mit Rücksicht auf eine zu große Dämpfung des 
Kreises jede Parallelkapazität zu vermeiden sucht. Die elektronenhaltige 
Kapazität ist zugleich die Schwingkapazität, der innere Widerstand %; der 
Ersatzschaltung ist eine reine Induktivität; folglich ist |R; nl? n|R;,| und wegen 
der Resonanzabstimmung |R;i,| = |R,| (von den kleinen unvermeidlichen 
_ Wirkanteilen ist abgesehen), also Ri, / R,| #nundk;< ku; der Strom kommt 
"also der Sinuskurve näher als die Spannung. — Wenn sich auf der Schwing- 
kreisinduktivität eine nichtstationäre Stromverteilung ausbildet, so brauchen 


X 


Abb. 1. Ersatzbild für den Anschluß 
der Diode an einen Sender 


' die R -Werte für höhere Oberwellen nicht mehr induktiv und ihrem Betrage 
nach nicht mehr größer als |R,| zu sein; das Verhältnis |R; /R,| wird dann 
je nach der Ordnungszahl n starken Schwankungen unterworfen sein, eine 
allgemeine Aussage über das Verhältnis der Klirrfaktoren ist dann nicht mehr 
möglich. 
Diese Betrachtung hat ergeben, daß die Voraussetzung eines sinusförmigen 
Stromes bei Höchstfrequenz keine schlechtere, in vielen Fällen sogar eine 
bessere Annäherung an die wirklichen Verhältnisse darstellt als die Annahme 
einer sinusförmigen Spannung. Für den über die Diode fließenden Gesamtstrom 
wird der Ansatz gemacht: _ | x 

ige = I + Isinot=1I(k + sin ot), (3) 

= A 

wobei k=1/120. (4) 
.. Das Verhältnis k vom Gleichstromwert I zum Scheitelwert des Wechsel- 
stromes I ist für die weiteren Betrachtungen von besonderer Bedeutung; es 
wird fortan kurz als ‚„Stromverhältnis‘‘ bezeichnet. Physikalisch gesehen wird 
also entsprechend Abb. 2 der Diodenstrecke ein Gleichstrom und ein sinus- 


. förmiger Wechselstrom aufgedrückt; die rechnerische Lösung hat dann die 
Größe und die Kurvenform des entstehenden Spannungsabfalls zu bestimmen. 


C. Die Bewegung der Elektronen 
a) Grundansatz 


Die Katode sendet in der Zeiteinheit eine gewisse Menge von Elektronen aus, 
die den Leitungsstrom iy, an der Katodenfläche darstellen. Ein Elektron sei 
zur Zeit t, von der Katode gestartet und habe zur Zeit t die Entfernung y 
von der Katode (vgl. Abb, 2). Wenn man einmal annimmt, daß das betrachtete 
Elektron nicht von anderen überholt worden ist und daß ihm auch keine 
Elektronen entgegengeflogen sind, so ist die Ladung zwischen der Katode 


t 
und der durch y gehenden Ebene: f i, dt. Die Kenntnis dieser Ladung 


ermöglicht es, den Zusammerhang zwischen den elektrischen Feldstärken an 
der Katode und am Ort y aufzustellen (vgl. Abb. 2). 


t 
“Fla—e) = fi,dt (6) 


Fragt man nun nach der zeitlichen Änderung der Feldstärke beim weiteren | 
Fortschreiten des Elektrons, so ergibt sich durch partielle Differentiationvon (5): 

dey de, 9% 1 de, % 

— = F— F—- +i 6 

It /ty= konst dt ET” ' &F u dt Hi .) (9 
Der auf der rechten Seite stehende Klammerausdruck ist nichts anderes als. 
die Summe des Verschiebungsstromes und des Leitungsstromes an derKatoden- 
oberfläche; diese Summe muß gleich dem über die Diodenstrecke geschickten 
Gesamtstrom sein. Mit (3) folgt: 


dey 1 N : 
Erg Large; sin ot 
len are Heimat) N; 
Da durch die Differentialgleichung die Feldstärke e, am Orte des ee 


” 


PER Elektrons bekannt ist, kann man seine Be- 
wegungsgleichung aufstellen. Für die Beschleu- 


E A nigung des Elektrons ergibt sich: 
a er en) m. (8) 
! ot? /W=kont m 
I eo K (e = Elektronenladung, m = Elektronenmasse). 
Durch Differentiieren folgt die Beschleunigungs- 
änderung: 
Abb, 2. a°y _e: de&y 


e A 
= = —— IkH#si 
vr nn ER (k +sin ot) (9) 


Diese Gleichung läßt sich dreimal integrieren unter den Randbedingungen, 
daß zur Zeitt=t, (d.h. an der Katode selbst) die Beschleunigung d°y/dt, 
die Geschwindigkeit . und der Ort y gleich Null sind: 


Hy a, E =) Fri (cos t — cos ot | (O)oRSS 


Grundschema der ebenen Diode 


Ayla ar Ser (sin ot — sin @t,) +— (t—t,) cos ot (11) 


N 
y er | R + Es (cos wt —cos wt,) 
MR 2 
+ = (t—t,)sinot, + Re ot (12) 
[) @ 2 


Die Voraussetzung ö°y/öt? = 0 für t = t, besagt nach Gleichung (8), daß bei 
der Elektronenemission die elektrische Feldstärke an der Katode Null ist, d.h. 
der emittierte Strom erzeugt eine so große Raumladung, daß die elektrische 
Feldstärke verschwindet. Wegen der großen Anzahl von Konstanten ist es 
zweckmäßig, auf reduzierte Variable überzugehen. Es werden eingeführt: 
der „Laufwinkel‘“ a=w(t—t,) (13) 
(er gibt die Laufzeit t—t, des Elektrons, bezogen auf die Hochfrequenz- 
periodendauer, im Bogenmaß an); 

der „Startwinkel‘ B= ut (14) 
(er gibt die Startzeit t, des Elektrons an, und zwar als Phasenwinkel in bezug 
auf den Sinusverlauf des Gesamtstromes iges); 


3 
6 For 
der „Ortswinkel“ = V 2 005 (15a) 
€e 
| 
oder “= ‚symsFo ; (15b) 
el 


er ist ein Maß für den Ort y des Elektrons; würde der über die Diode geschickte 
Gesamtstrom ein Gleichstrom von der GrößeT sein, so wäre & der Laufwinkel, bei 


dem der Ort y erreicht würde; würde der Gleichstrom T über die Diode geschickt, 
so wäre der Laufwinkel %; zwischen beiden Größen besteht der Zusammenhang: 


= =: V k (15c) 
die Größen &® und & sind direkt proportional zu y. 
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Durch Einführen in die Gleichungen (9) bis (12) ergibt sich: 
9° en 


Er a Dr arzt uch + cos ßsin a] (16) 

a 

32&3 R 

Eee 6ka +6 [sin Psina +cosß (1 — cos o)] (17) 
IN 

Ir *r (18) 


ga 
&@=ka® +6 sin P (a — sine) + c0sß( +coe—1)] (19) 


Wie schon bei der Ableitung der Gleichung (5) betont, gelten diese Zusammen- 
hänge nur, wenn die Elektronen sich nicht gegenseitig überholen oder einander 
entgegenlaufen; es dürfen also an jedem Ort in jedem Augenblick immer nur 
Elektronen einer einzigen Geschwindigkeit vorhanden sein. Jedoch ist nicht 


* ausgeschlossen, daß sich die Elektronen gelegentlich in Richtung auf die 


Katode zurückbewegen. 

Um für die verschiedensten Werte des Stromverhältnisses k die Elektronen- 
bewegung nach Gleichung (19) darzustellen, verfährt man entsprechend Abb.3 
zweckmäßig derart, daß man die Kurven 


5 [sin (a — sin a) +osß( +cse—1)] 


als Funktion von @«-+ß mit ß als Parameter aufzeichnet; um dann den 


z 1] 
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Abb. 3. Hilfskurven zur Ermittlung des Abb. 4. Beispiel für die Elektronenbewegung bei 
Ortswinkels a? einem Stromverhältnis k = 0,2 


aa 
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Elektronenbahnverlauf für bestimmte Werte von ß und k zu ermitteln, - 
wird ‚die kubische Parabel — ka? derart in das Diagramm eingezeichnet, 
daß ihr Scheitel auf der Abszissenachse beim Abszissenwert ß liegt;, die 


2 
Abstände zwischen der Kurve 6 [in BP(@a—sina) +cosß (S+oss a—1 


und der Parabel—ka® sind dann unmittelbar die &-Werte nach Gleichung (19). 
In Abb. 3 ist dies für das Beispiel k = 0,1 und ß = 1,69 dargestellt. 


b) Überblick über die Bahnformen 


Die nach diesem Verfahren ermittelten Elektronenbahnen sind als Beispiel 
für das Stromverhältnis k = 0,2 in Abh. 4a dargestellt. Die Abszisse «+ ß 
entspricht der laufenden Zeit und wird im folgenden kurz als ‚„Zeitwinkel“ 
bezeichnet; die Größe &® entspricht dem Ort, wie schon oben ausgeführt wurde. 
Wie man sofort anschaulich erkennt, gibt es eine Sorte von Elektronenbahnen, 
die unmittelbar in den Raum hinausläuft, und eine zweite Sorte, die zur Katode 
zurückläuft. Schließlich ergibt die Gleichung (19) einen gewissen Startwinkel- 
bereich, in dem sich negative Werte von &3 ergeben; da diese Werte physi- 
kalisch keinen Sinn haben, bedeutet dies, daß in diesem Startwinkelbereich 
keine Elektronen die Katode verlassen können. Es. gibt also für die Katode 
eine „Emissionsphase‘, in der Elektronen austreten können, und eine ‚Sperr- 
phase‘, in der die Emission gesperrt ist. Im Beispiel der Abb. 4a liegt die 
Emissionsphase zwischen ß, und ß,, die Sperrphase zwischen ß, und , +2. 
Die Phasen wiederholen sich dann fortlaufend mit der Periode 21. Während 
der Emissionsphase ist der die Katode verlassende Elektronenleitungsstrom 
gleich dem Gesamtstrom, iges, die elektrische Feldstärke an der Katoden- 
oberfläche ist Null, d.h. daß kein Verschiebungsstrom an der Katodenober- 
fläche auftritt. Während der Sperrphase dagegen ist eine negative elektrische 
Feldstärke an der Katodenoberfläche vorhanden, ; die jeglichen Elektronen- 
austritt unterbindet, aber die Rückkehr eines Teiles der im Raume befind- 
lichen Elektronen ermöglicht (vgl. Abb. 4a; in der Sperrphase kehren Elek- 
tronen zur Katode zurück); während der Sperrphase ist ein Verschiebungs- 
strom und ein negativer Elektronenleitungsstrom an der Katode vorhanden. 
Die Sperrphase beginnt in dem Augenblick, in dem der Gesamtstrom iges, von 
positiven Werten kommend, den Wert Null erreicht, denn von diesem Augen- 
blick an kann kein positiver Elektronenleitungsstrom die Katode verlassen. 
Mit Gleichung (3) ergibt sich für diesen Augenblick: 


7 A { 
I(k +sinot,) =I(k + sinß,) = 0 
oder 


3 u 

sinß, =—.k, wobei rs ß, a (20) 

(Man darf aber nicht vermuten, daß die Sperrphase beendet ist, wenn der ; 

Gesamtstrom, von negativen Werten kommend, wieder durch Null geht; die 

Emission beginnt vielmehr erst wieder, wenn die in der Sperrphase auf der 

Katodenoberfläche herrschende negative elektrische Feldstärke den Wert 
Null erreicht; die Berechnung von ß, ist also komplizierter.) 

Besonders wichtig ist die Frage, wieviel von den in der Emissionsphase emit- 

tierten Elektronen die Anode erreichen und wieviel zur Katode zurückkehren; 

‚die Emissionsphase zerfällt in eine ‚‚Anodenphase“ und eine „Katodenphase‘‘; 
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(Abb. 4a); die Grenze zwischen den beiden Phasen ist weitgehend von dem 


Abstand zwischen Anode und Katode abhängig. Die Lage der Anode, die von 


der Katode um den Abstand d entfernt ist, muß bei den reduzierten Rechen- 


größen entsprechend Gleichung (15) durch den Ortswinkel: 


9 3 76 Fo’ 
a Bei yet (21) 
el e 


angegeben werden; du: ist also dem Anodenabstand d unmittelbar proportional. 
Ist, wie im Beispiel der Abb. 4a, die Anode verhältnismäßig weit von der 
Katode entfernt (8° = 16), so gibt es eine Elektronenbahn, die bei der Rück- 
kehr zur Katode unmittelbar an der Katodenoberfläche zurückkehrt, um dann 
endgültig zur Anode zu laufen. Diese Bahn, die für die folgenden Betrachtungen 
besonders wichtig ist, wird als die „kritische Elektronenbahn‘ bezeichnet; 
sie ist in Abb. 4a besonders hervorgehoben; ihr Startwinkel ist Pr, ihr erstes 
Maximum ist von der Katode um a° entfernt. Der Startwinkel ß; der kritischen 
Elektronenbahn trennt also Anodenphase und Katodenphase; alle Elektronen, 
die früher als Px gestartet sind, treffen die Anode, alle später gestarteten kehren 
zur Katode zurück. Dies ist in all den Fällen gültig, in denen der Abstand 
&® der Anode größer ist als der Abstand @x® des erstenMaximums der kritischen 
Elektronenbahn, also wenn 4°? > &%°, 


Wesentlich anders werden die Verhältnisse, wenn Ra® < Op? wird, weil dann 
die kritische Elektronenbahn vor ihrer Rückkehr zur Katode von der Anode 
abgefangen wird. Abb. 4b stellt ein Beispiel für diesen Fall dar. Es läßt sich 
dann stets eine Elektronenbahn finden, die unmittelbar vor der Anode zur 
Katode umkehrt; ihr Startwinkel werde mit ß, bezeichnet. Dann trennt ß, 
die Anodenphase von der. Katodenphase. Die Größe ß, ist (im Gegensatz 
zu Pr) von der jeweiligen Lage der Anode abhängig. 


Wie man aus der Darstellung der Elektronenbewegung in Abb. 4 erkennt, gibt 
es Fälle, in denen sich die Elektronenbahnen überkreuzen, in denen also ent- 
gegen der eingangs gemachten Voraussetzung an einem Ort zur gleichen Zeit 
Elektronen verschiedener Geschwindigkeit vorhanden sind. So läuft in Abb. 4a 
die kritische Elektronenbahn den Elektronen, die nach dem Startwinkel ß, + 2 ır 
die Katode verlassen, entgegen, um nach ihrer Umkehr diese Elektronen 
abermals zu überholen. In diesem Bereich ist also die Elektronenbewegung 
durch die Gleichung (19) nicht exakt zu beschreiben; spätere Betrachtungen 


_ werden jedoch lehren, daß die Abweichung vom wirklichen Bahnverlauf derart 


gering ist, daß die Durchführung einer genaueren Lösung sich nicht lohnt; 
dies ist insbesondere darauf zurückzuführen, daß die zur Katode zurück- 
kommenden Elektronen in zeitlich weiteren Abständen aufeinander folgen 
und dadurch für die neu startenden Elektronen die Ladung im Raume nicht 


. wesentlich ändern, Etwas stärker ist die Beeinflussung der Bahnen der rück- 


laufenden Elektronen durch die ihnen begegnenden neu startenden: also ist 
auch der Verlauf der errechneten kritischen Elektronenbahn mit einem ge- 
wissen, für das Gesamtergebnis jedoch unwesentlichen Fehler behaftet (Einzel- 
heiten vgl. Abschnitt H). Im Falle der Anodenlage in Katodennähe (04° < 3, 
genauere Werte vgl. unten) dagegen ist eine Überschneidung von Elektronen- 
bahnen ausgeschlossen, wie Abb. 4b lehrt; unter diesen Umständen ist die 
durch Gleichung (19) beschriebene Elektronenbewegung vollkommen exakt. 
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„Wenn das Stromverhältnis k > 1 ist, so kann die durch Gleichung (18) be- 


schriebene Elektronengeschwindigkeit niemals negativ werden, d.h. die Elek- 
tronen kehren niemals zur Katode um; Elektronenbahnüberschneidungen 
sind dann ausgeschlossen, die Lösung ist immer exakt. Weil im Falle k > 1 
der Gesamtstrom zu allen Zeiten positiv bleibt, gibt es auch keine Sperrphase 
mehr, die Gleichung (20) verliert dann ihre Gültigkeit. 


c) Betriebsfall der weitentfernten Anode (&g® > &°)' 


Wie die vorangegangenen Betrachtungen ergaben, ist für den Betriebsfall 
8,3 > &y® der Verlauf der kritischen Elektronenbahn besonders wichtig. Diese 
Bahn verläßt die Katode beim Startwinkel Pk und soll nach einem Laufwinkel 
ax die Katode wieder erreicht haben; es ergibt sich also nach Gleichung (19): 


koy® +6 Isn Px (a — sin 0%) + cos Pr Sr + cos 1) =( (22) 


Da die Bahn an der Katodenoberfläche umkehrt, muß an dieser Stelle auch die 
Geschwindigkeit des Elektrons Null sein; also folgt mit Gleichung (18): 


3 kag? + 6 [sin Pr (1 — cos og) + cos Pr (a — sin og)] = 0 (23) 


Diese beiden Gleichungen dienen zur Bestimmung von Px und ax bei den ver- 
schiedenen Werten des Stromyerhältnisses k. Das Ergebnis der hier nicht 
wiederzugebenden Auflösung der beiden Gleichungen ist in Abb. 5 zusammen 
mit den anderen Kurven aufgetragen. Es sind die Kurven Px, Pr + %, Br +21 
und ßk + &g — 2m in Abhängigkeit vom Stromverhältnis k dargestellt. 
Sobald man den Wert P; kennt, der die Anodenphase von der Katodenphase 
trennt, kann man auch den Startwinkel ß,, bei dem die Anodenphase und 
überhaupt die Emissionsphase beginnt (vgl. Abb. 4a) und dessen Größe bisher 
noch unbekannt ist, bestimmen. Die zwischen ß, und Pk emittierte Ladungs- 
menge erreicht die Anode und muß deshalb gleich der Ladung sein, die der 
Gleichstromanteil I des Gesamtstromes ige in jeder Periode befördert, denn 
der über die Elektronenstrecke im zeitlichen Mittelwert fließende Gleichstrom 
kann ja nur durch die Menge der tatsächlich zur Anode übergehenden Elek- 
tronen gebildet werden. Da die Katode in der Emissionsphase den Strom iges 
emittiert, gilt 


le u 
wer aß l 
m | pP 


und unter Mitbenutzung der Gleichungen (3) und (4): 


Bk 
| (k + sinß) AB = k (PB) — cos Pr + cosß, = Ark 


oder k (2m — Pr + Pı) + cos Pr — cos ß, = 0 424) 


Weil ß; bereits bekannt ist, läßt sich ß, errechnen; das Ergebnis ist in Abb. 5 
eingezeichnet. A 
Die Abb. 5 gibt einen vollständigen Überblick über die Katodenemission bei 
den verschiedenen Stromverhältniswerten k. Da sich die Vorgänge mit der 


_ Periode 2 ı wiederholen, sind die Kurven mehrfach eingezeichnet, so daß die 
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Vorgänge in einem Startwinkelbereich” 
von — /2 bis ;n m erfaßtsind. Legt 


man durch die Kurven bei einem be- 
stimmten k-Wert (im Beispiel der 
Abb. 5 bei k = 0,5) einen waagerech- 
ten Schnitt, so kann man die einzelnen 
Phasen unmittelbar ablesen: Die Emis- 
sionsphase liegt zwischen ß,und ß, bzw. 
zwischen ß, +2 m und ß, + 2m, die 
0 2 AIn 6 8 #0 Am Sperrphase zwischen P, und Po +2" 
z I E bzw. zwischen ß,—2 m und ß, oder 
Abb. 5. Die Lage der Emissions- und Sperrphasen zwischen ß,+2rn und & +4m. 
in Abhängigkeit vom Stromverhältnis k bei weiten- Durch die Linie Pk bzw. Pk +21 
Bart Anock wird die Emissionsphase in die 
Anodenphase und die Katodenphase 
zerlegt. Schließlich finden sich im Diagramm noch die Kurven Pk + ox bzw. 
Pr + ak — 2, die den Zeitpunkt angeben, an dem die kritische Elektronen- 
bahn vor der Katode umkehrt. Man kann dann erkennen, während welcher 
Phasen Elektronen auf die Katode zurückkommen; dies ist der Fall zwischen 
ß, und Pr ‘+ ax bzw. zwischen ß,—2 m und Pr + ag—2 m oder zwischen ß, + 2rr 
und ßk + ak +2 1m. Es kommen also auch noch während der Emissionsphase 
Elektronen auf die Katode zurück, nämlich zwischen ß, und + x —2m 
bzw. zwischen ß, + 2 m und Pk + a. — Allgemein ist zu erkennen, daß mit 
kleiner werdendem Stromverhältnis, d. h. mit abnehmendem Gleichstrom- 
anteil I des über die Diodenstrecke geschickten Gesamtstromes, die Emissions- 
phasen kleiner und die Sperrphasen größer werden. Innerhalb der Emissions- 
phase werden mit abnehmendem k die Anodenphasen immer kleiner, die Katoden- 
phasen dagegen immer größer, d. h. es kehrt ein immer größerer Anteil der 
emittierten Elektronen zur Katode zurück. Bei k = 0 ist die Anodenphase ver- 
schwunden, eine Katodenphase ist dagegen 
auch jetzt noch vorhanden, d. h. es werden  ,;, 
auch jetzt noch Elektronen emittiert, die aber ! 
sämtlich zur Katode zurückgelangen (Einzel- 
heiten über den Betriebsfall k = 0 vgl. unten 
im Abschnitt I). . 


ö 
länodenphase „] Katodenphase 
|Emissionsphase || Sperrphase 

IR ' 


0 


2- 


A 


10 


d) Betriebsfalldernahen Anode (° <&%°) 4 


Im Betriebsfall &® < A? lassen sich die Ver- 
hältnisse nicht mit gleicher Übersichtlichkeit £ 


darstellen; denn der Startwinkel ß,, der die 
Anodenphase von der Katodenphase trennt (vgl. 
Abb. 4b), wird nicht nur durch das Stromverhält- 
nis k, sondern auch durch die Lage u: der Anode 
bestimmt. Man muß also in jedem Einzelfall 
den Wert ß, rechnerisch oder grafisch festlegen. 


() 
f) 02 04 06 08 —K 10 


Abb. 6. Grenzlage der Anode, gekenn- 
zeichnet durch den Ortswinkel @q, für 
den Fall der exakten Lösung 


Das gleiche gilt auch vom Startwinkel ß,, bei dem die Emissionsphase beginnt 
und dessen Wert man erst festlegen kann, wenn man ß, kennt. Völlig analog 


wie bei Gleichung (24) gilt hier: 


k(2n—ßı +B) +cosß,—cosh-=0. (2) 
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Daß sich ß, und. ß, 
aus den für die spä- 
teren Berechnungen 
erforderlichen Dia- 
grammen leicht ent- 
nehmen lassen, wird 
unten gezeigt. 

Oben wurde schon 
darauf hingewiesen, 
daß bei genügend 
naher Anode die 
gegenseitigen Über- 
schneidungen der 

- Elektronenbahnen aufhören und die 
Lösung nach Gleichung (19) völlig 
exakt wird ;nun soll berechnet werden, 


BoeZ# 0.07 
ee) Arß 


Rechts: Abb. 7. Grafische Konstruktion für den zeit- 
lichen ‘Verlauf des Elektronenleitungsstromes bei 
geringer Entfernung zwischen Katode und Anode 


Unten: Abb. 8. Grafische Konstruktion für den zeit- 
lichen Verlauf des Elektronenleitungsstromes bei 
weit entfernter Anode 
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von welchem Ano- 
denabstand an dies . 
der Fall ist. Den 
Grenzfall erhält man 
daraus, daß man das 
Elektron sucht, das 
beim Zeitwinkel ß, 
+2m, also gerade 
in dem Augenblick, 
in dem die nächste 
Emissionsphase be- 


am) |, me: 


ginnt, aufdie Katode Abb. 9. Grafische Konstruktion für 
zurückkommt; dann BRITEN: die Grundwelle des Elektronen- 
bestimmt man den WE arm leitungsstromes bei geringer Ent- 
Höchstabstand, den DE cos(a#.ß) 2, Veran Wertschiee BREI EZ 


dieses Elektron er- 

reichen, kann und erhält dadurch die Grenzlage der Anode für den Fall der 
exakten Lösung. Liegt nämlich die Anode gerade am oberen Umkehrpunkt dieser 
Elektronenbahn, so werden alle früher gestarteten Elektronen abgefangen; es 
können deshalb zu einer späteren Zeit als ß, + 2 m auch keine Elektronen mehr 
_ auf die Katode zurückkommen (s. Abb. 4b). Für diese hier betrachtete Elek- 
tronenbahn sei der Startwinkel ß, und der Laufwinkel bis zum Wiedererreichen 
der Katode a,; dann folgt aus Gleichung (19): 


ka,:?+6 E P, (a, — sin a,) + cos P, x: + cos &, _ 1)] = (0 (26) 


und aus der oben gestellten Bedingung: | 
PB +, = +2 (27) 


Da nun die Elektronenbahn zugleich die Grenze zwischen Anodenphase und , 
Katodenphase darstellt, folgt aus Gleichung (25) mit ß, = ß;: 


k(am—P, +BP) +cosß, —cosß, = 0 (28) 


Die drei letzten Gleichungen gestatten die Ermittlung von ß,, ß, und a,; die 
Lösung wird am besten grafisch durchgeführt, Kennt man ß,, so liegt nach 
Gleichung (19) die Bahn eindeutig fest, und man kann den maximalen Abstand, 
bis zu dem sie sich von der Katode entfernt, errechnen; macht man diesen Ab- 
stand gleich dem Anodenabstand, der durch den Ortswinkel & bzw. &qı ge- 
geben ist, so erhält man die Grenzlage der Anode für die exakte Lösung. Das 
Ergebnis der Rechnung zeigt Abb. 6; es ist über dem Stromverhältnis k der 
Ortswinkel &ı der Anode dargestellt: befindet sich die Anode in dem durch 
&a gekennzeichneten Abstand von der Katode oder in einem geringeren Abstand, 
so ist die Lösung für den Elektronenbahnverlauf nach Gleichung (19) exakt. 
Der Fall taucht besonders häufig beim Betrieb mit kleinen Stromverhältnissen k- 
auf, weil hier der Grenz-Ortswinkel groß wird. 


e) Allgemeine Darstellung der Rechenergebnisse 


Die bisherigen Betrachtungen haben folgendes gezeigt: Schickt man einen 
vorgeschriebenen Gesamtstrom über eine Diodenstrecke, so gelingt es, den 
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Abb. 10. Grafische Konstruktion für die Grundwelle des 
0 Elektronenleitungsstromes bei weit enifernter Anode 


nr 
are). 
er 


BEN N 744 40 
WER 


-1 


Bewegungsvorgang der Elektronen zu errechnen, und zwar in manchen Be- 
reichen exakt, in anderen Bereichen mit guter Näherung. Hiermit ist das 
physikalische Problem der Raumladungsdiode bei großen Aussteuerungs- 
graden im Laufzeitgebiet gelöst. Für die praktische Anwendung interessieren 
aber weniger der Verlauf der Elektronenbewegung, sondern vielmehr ihre 
Folgen, die sich außen an der Diodenstrecke bemerkbar machen. Die nächsten 
Abschnitte beschäftigen sich mit diesen Gesichtspunkten. Da man in sehr 
vielen Fällen der praktischen Anwendung die Anode durch ein Gitter ersetzt 
und die Elektronenströmung durch die Gittermaschen hindurchtreten läßt, 
interessiert der Elektronenleitungsstrom, der am Ort der Anode eintrifft. Da 
man die Elektronen nach ihrem Durchtritt durch die Gittermaschen weiter- 
fliegen läßt, ist auch die Kenntnis der Geschwindigkeit, mit der die Elektronen 
am Ort des Gitters (bzw. im Falle der Diode an der Anode) ankommen, wichtig. 
Schließlich interessiert besonders die Größe des Spannungsabfalles, der an der 
Diodenstrecke beim Hindurchschicken des vorgeschriebenen Gesamtstromes 
entsteht, vor allem der Wechselspannungsabfall zur Ermittlung der zur 
Diodensteuerung erforderlichen Wirk- und Blindleistung und der Gleich- 
spannungsabfall zur Ermittlung der Gleichrichtereigenschaften der Dioden- 


strecke. 
Um diese gewünschten Lösungen durchführen zu können, muß man den nach 
Abb. 3 zu ermittelnden Bewegungsvorgang in geeigneter Form zusammenstellen. 
Die beste Übersicht erhält man, wenn man den Startwinkel B in Abhängigkeit 
vom Zeitwinkel « + ß bei konstantem Ortswinkel &ı aufträgt; man erkennt 
“aus diesen Diagrammen dann leicht, wann ein am Ort üq? zur Zeit a + ß be- 
findliches Elektron von der Katode gestartet ist. Außerdem hat eine derartige 
Darstellung den Vorteil, daß die einzelnen, für die verschiedenen Parameter 
da? gezeichneten Kurven sich nie überschneiden; denn ein zur Zeit P gestartetes 
Elektron kann zu einer vorgegebenen Zeit @ + ß sich nicht gleichzeitig an zwei 
“ verschiedenen Stellen des Raumes befinden. Darstellungen dieser Art finden 
sich in den rechten oberen Diagrammen der Abb. 7, 8, 9, 10. Im Rahmen sämt- 
licher für diese Arbeit durchgeführten Untersuchungen wurden derartige Be- 
er für k =1; 0,5; 0,2; 0,1 gezeichnet und ausgewertet. 
(Fortsetzung folgt) 
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Prof. Dr. H. LASSEN DK 621.396.826.029.58:621.396.11 


Die Ausbreitung der Kurzwellen -Echosignalch 


Zusammenfassung: Neuere Beobachtungen von H. A. Heß an den 1926 von Quäck und 
Mögel entdeckten Kurzwellen-Echosignalen bestätigen die Auffassung, daß die Kurzwellen- 
ausbreitung in großen Entfernungen durch Zickzackreflexion zwischen Erdoberfläche und 
Ionosphäre zustande kommt. 

Die von H. A. Heß versuchte Erklärung durch die O. v. Schmidtsche Kopfwellentheorie läßt 
sich weder mit den Erfahrungen der Kurzwellenausbreitung noch mit den Ergebnissen der 
Ionosphärenforschung in Übereinstimmung bringen. 


Die günstigen Ausbreitungsbedingungen der kurzen Wellen der drahtlosen 
Telegrafie treten bei den bekannten, von Quäck und Mögel entdeckten Kurz- 
wellen-Echosignalen besonders deutlich in Erscheinung. Diese Echosignale 
treten in Zeiten auf, in denen der Ausbreitungsweg (Großkreis durch Sender 
und Empfänger) in der Nähe des Dämmerungsgürtels liegt, und entsprechen 
einem oder mehreren vollen Erdumläufen. Die Zeitdifferenz zwischen den 
einzelnen Echozeichen ist dementsprechend von der Größenordnung !/,, Se- 
kunde. Die Fernübertragung mit kurzen Wellen auf der Erde kommt, wie man 
aus einem umfangreichen Beobachtungsmaterial von über 2 Jahrzehnten mit 
großer Sicherheit weiß, durch Zickzackreflexion zwischen Erde und Ionosphäre 
zustande. Dies gilt auch für die Erdumläufe (Echosignale) und erklärt das Auf- 
treten in der Dämmerungszone [1]. Aus der von Quäck und Mögel gemessenen 
Umlaufzeit von 0,138 sec und dem entsprechenden 


schloß der Verfasser (l.c. S. 238), daß sich die Umlaufzeichen in einem niedri- 
gen Ausstrahlungswinkelbereich ausbreiten (weniger als 10°, gemessen gegen 
die Horizontale). 
Von H.A.Heß [2] [8] wird über Untersuchungen an Kurzwellenechozeichen 
berichtet, welche die Messungen von Quäck und Mögel bestätigen. Sie bieten 
insofern etwas Neues, als sie mit größerer Meßgenauigkeit durchgeführt wurden 
(10—sec). Die Zeit für einen vollen Erdumlauf in Richtung des direkten Zeichens 
ergibt sich als Mittelwert von 218 Meßwerten zu tu = 0,187788 sec (der Wert 
von Quäck und Mögel ist 0,188 + 1 %). Bemerkenswert ist, daß dieser Mittel- 
wert auch bei der genannten hohen Meßgenauigkeit von der Frequenz, der 
Tages- und Jahreszeit und der Himmelsrichtung unabhängig ist. Bzgl. der 
aus den Messungen von H. A. Heß zu ziehenden Folgerungen ist es notwendig, 
die einzelnen Meßwerte zu betrachten, welche Schwankungen in einem ge- ' 
wissen Bereich aufweisen. Abb. 1 zeigt die Darstellung der Meßwerte für außer- ° 
europäische Stationen, welche mir von Herrn Heß in freundlicher Weise zur 
Verfügung gestellt wurden. Der größte Teil der Meßwerte liegt zwischen 0,1370 
und 0,1384 sec. Diese Zeiten entsprechen unter der Annahme der Lichtgeschwin- 
digkeit Laufwegen von 41100 und 41500 km. Im Vergleich mit der Ausbreitung 
an der Erdoberfläche entlang (Laufweg 40 000 km, Laufzeit 0,1334 sec) sind die 
zugehörigen Umwegfaktoren 1,028 und 1,037. Wir gehen von der Vorstellung aus, 
daß die Wellen sich zwischen Erde und Ionosphäre geradlinig ausbreiten und _ 
nicht nur an der Erde, sondern auch an der Ionosphäre wie an einem Spiegel 
reflektiert werden. Letzteres ist erlaubt, wenn wir als Höhe die scheinbare Höhe 
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der Ionosphäre einsetzen. Wie aus langjährigen Messungen bekannt ist (Echo- 
messungen bei senkrechtem Einfall), schwankt die mittlere Höhe der F-Schicht 
in 24 Stunden etwa zwischen 200 km mitten am Tage und 300 km in der Nacht 
mit stetigem Übergang. Unter der Annahme einer Zickzackreflexion und bei 
‚horizontaler Abstrahlung (Glanzwinkel 0°) berechnet sich bei 200 bzw. 300 km 
Höhe der Umwegfaktor zu 1,021 bzw. 1,031. Bei 6° Abstrahlungswinkel sind 
die entsprechenden Umwegfaktoren 1,032 bzw. 1,043. Vergleicht man diese 
Zahlen miteinander und mit dem oben angegebenen Schwankungsbereich der 
Messungen (1,028—1,037), so erkennt man folgendes: 


a) Große Schwankungen in der Höhe der Ionosphäre (50 %) sind durchaus mit 
den kleinen beobachteten Schwankungen des Umwegfaktors verträglich. Die 
Zunahme des Umwegfaktors mit der Höhe ist gering. 

b) Bei 200 km Höhe der Ionosphäre ist der mit den gemessenen Laufzeiten ver- 
trägliche Ausstrahlungswinkelbereich etwas größer als 6°, bei 300 km Höhe 
geringer (etwa 4°). 

Bezüglich der angenommenen Schichthöhe ist darauf hinzuweisen, daß die aus 
den Echomessungen gewonnenen Höhen praktisch der unteren Grenze der 
Ionosphäre entsprechen. Man muß aber damit rechnen, daß die Frequenz der 
Umlaufzeichen zu den in Frage kommenden Tageszeiten (Dämmerungszone) 
ir der Nähe der Grenzfrequenz liegt. Dies hat zur Folge, daß die Wellen in die 
Ionosphäre eindringen, so daß sich größere scheinbare Höhen ergeben. Das be- 
deutet aber, daß die oben angegebenen Ausstrahlungswinkelbereiche eher noch 
niedriger sind. 

Eine normale Kurzwellenverbindung (Entfernung Größenordnung 10 000 km) 
hat etwa einen Ausstrahlungswinkelbereich von 30—40°. Für das Zustande- 
kommen eines kleinen Ausstrahlungswinkelbereichs bei den Umlaufzeichen sind 
hauptsächlich zwei Umstände maßgebend: 


a) Die Nähe der Grenzfrequenz (s. oben) bedingt an sich schon einen kleinen 
Ausstrahlungswinkelbereich. Steilere Strahlen gehen durch die Ionosphäre hin- 
durch und werden nicht reflektiert. 

b) Ein Signal kann grundsätzlich inn,n+1,n +2, ... Schritten (Weg zwi- 
schen zwei benachbarten Berührungen mit der Erde) vom Sender zum Emp- 
fänger gelangen (Mehrfachzeichen). n entspricht der größten Schrittlänge und 
annähernd horizontaler Ausstrahlung. Schon bei kleinen Entfernungen (z.B. 
Amerika—England, etwa 6000 km) beobachtet man, daß die Mehrfachzeichen 
an einem festen Empfangsort mit wachsender Ordnungszahl in der Amplitude 
abnehmen, was durch die größere Zahl der Schritte bedingt ist. Bei einem zu- 
sätzlichen Umlauf um die Erde werden infolgedessen praktisch nur noch die 
Reflexionen niedriger Ordnungszahl übrigbleiben, und diese entsprechen einem 
niedrigen Ausstrahlungswinkelbereich. Bei kleinem Winkelbereich ist aber auch 
die Echodauer (Zeit zwischen dem Eintreffen des ersten und letzten Mehrfach- 
zeichens) klein. Im Grenzfall kommt nur noch ein Zeichen an. Bei der hier ge- 
gebenen Signaldauer (Größenordnung !/, sec) und einer Echodauer von 
weniger als 1 ms überlagern sich die Mehrfachsignale fast vollkommen und 
geben Anlaß zu einer Verwaschung des Signals, die um so stärker ist, je größer 
die Zahl der Mehrfachsignale. 

Wie aus einem Bericht von Herrn O. v. Schmidt hervorgeht, wird die Wieder- - 
gabe der Signale mit wachsender Entfernung besser und sauberer, „als ob Aus- 
siebung stattgefunden hätte‘. Diese wichtige Beobachtung entspricht voll- 
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kommen unserer Darlegung und ist eine wichtige Stütze für die Vorstell 
der Zickzackreflexion. In größeren Entfernungen haben wir kleineren Aus- 
strahlungswinkelbereich und damit geringere Echozeit, geringere Verwaschung 
des Signals. 


Es sei darauf hingewiesen, daß man längs eines bestimmten Ausbreitungsweges, 
z.B. der Zickzackreflexion (n + 1)-ter Ordnung nicht mit; gleichbleibender 
Schrittlänge rechnen kann. Infolge der örtlichen und zeitlichen Schwankungen 
in der Ionosphäre sind die einzelnen Schrittlängen laufenden Schwankungen 
unterworfen. Als Folge hiervon ergeben sich die Schwankungen in den Ankunfts- 
zeiten der Mehrfachzeichen, wie sie in der Bildtelegrafie beobachtet werden. Es 
ist deshalb verständlich, daß sich auch in solchen Fällen, wo eine Reihe von 
Umlaufzeichen praktisch zur gleichen Uhrzeit gemessen werden, Schwankungen 
in der Umlaufzeit ergeben, welche den 30 

ganzen in Abb. 1 gekennzeichneten 
Bereich überstreichen. 


Das Reflexionsvermögen des 
Erdbodens ist im allgemeinen stark 
verschieden, je nachdem es z. B. See- 
wasser oder trockener Boden ist (l. c. 
S. 199). Bei trockenem Boden findet 
aber bei streifendem Einfall ebenfalls 
vollkommene Reflexion statt. Es ist 016 BT OBE 0139 sec. 
deshalb verständlich, daß man keinen ET 
Einfluß der Himmelsrichtung beob- Abb. 1. Umlaufzeit von 218 Meßwerten 
achtet. Die Reflexionsverhältnisse am 

Erdboden können ebenfalls eine ‚„Aussiebung‘‘ zugunsten der niedrigen Aus- 
strahlungswinkel bewirken. Die Rauhigkeit der Erdoberfläche und ihre Ver- 
schiedenheiten spielen wahrscheinlich bei den flachen Glanzwinkeln eine 
geringe Rolle. : 


Die Amplitude der Echosignale. Die Messungen von H. A. Heß bestätigen 
die bereits durch die Arbeiten von Quäck und Mögel bekannte Tatsache, daß, 
Signale bei einem Umlauf um die Erde nur eine verhältnismäßig geringe Ampli- 
tudenverminderung erfahren (z. B. auf !/,). Dies befindet sich in Übereinstim- 
mung mit der Theorie der Kurzwellenausbreitung durch Zickzackreflexion, 
welche eine entsprechende langsame Abnahme der Feldstärke mit der Ent- 
fernung ergibt. (Vgl. 1.c. S. 200£.) 


Die O.v. Schmidtsche Kopfwelle. Im Gegensatz zu den obigen Aus- 
führungen folgert H. A. Heß aus seinen Messungen, daß die Kurzwellenaus- 
breitung in großen Entfernungen durch eine Kopfwelle erfolgt, während die 
Zickzackreflexion abgelehnt wird. Diese Welle soll sich entlang einer in 204 km 
Höhe befindlichen scharfen Grenzschicht ausbreiten und laufend Energie zur 
Erde abstrahlen. Als entscheidende Tatsachen werden hierbei angesehen: 


a) Bei direkten Messungen des Ausstrahlungswinkels an amerikanischen Sta- 

tionen wurden von anderer Seite (nicht bei Umlaufzeichen, sondern im normalen 
Betrieb) Werte von 15—25° festgestellt. Derartige Winkel entsprechen aber 
bekanntlich dem normalen Betriebszustand. Die Wellenlänge muß aus Gründen | 
der Betriebssicherheit wegen der Schwankungen der Ionosphäre genügend weit ; 
oberhalb der Grenzwellenlänge liegen, und dann ergeben sich solche Winkel- : 
bereiche. Es ist aber damit nicht nachgewiesen, daß nicht bei den Umilauf- 
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zeichen ein erheblich kleinerer Ausstrahlungswinkelbereich maßgebend ist, da, 
wie oben gezeigt wurde, besondere Verhältnisse vorliegen (Dämmerungszone, 
große Entfernungen). Herr Heß teilte mir in freundlicher Weise mit, daß ihm 
inzwischen Messungen an nordamerikanischen Sendern bekannt wurden, welche 
Ausstrahlungswinkel im Bereich von 5—15° ergaben. Vom Standpunkt der 
Zickzackreflexion sind solche Winkel keine Überraschung, sondern selbstver- 
ständlich, Kleine Winkel werden insbesondere dann auftreten, wenn die Wellen- 
länge in der Nähe der kritischen Wellenlänge für horizontale Abstrahlung liegt, 
z. B. in der Nacht kurz vor dem Verschwinden der Übertragung mit einer Tages- 
welle (vgl. 1. c. S. 237). Die direkte Messung der Einfallswinkel an Erdumlauf- 
signalen steht noch aus. Es kann aber kaum ein Zweifel darüber bestehen, daß 
diese eine Bestätigung des niedrigen Winkelbereichs ergeben wird. 


b) Die Konstanz der Umlaufzeiten. Diese Konstanz bezieht sich aber nur 
auf den Mittelwert. Es ist nicht ersichtlich, wie bei einer Kopfwelle die beob- 
achteten Schwankungen (Abb. 1) erklärt werden können. Diese Frage wird von 
H. A. Heß auch gar nicht erörtert. | 
c) Die geringe Amplitudenabnahme der Echozeichen. Es wird ange- 
nommen, daß die Ausbreitungsverhältnisse bei der Kopfwelle günstiger liegen 
als bei der Zickzackreflexion, ohne daß dies jedoch näher nachgewiesen wird. 
Der Verfasser hat kurz nach der Entdeckung der kurzen Wellen eine Ausbrei- 
tung angenommen, welche mit der Kopfwelle eine gewisse Ähnlichkeit hat [4]. 
Die Ausbreitung erfolgt ebenfalls in einer dünnen horizontalen Schicht mit 
laufender Energieabstrahlung zur Erde. Dies wurde später als ‚Fernstrahlung““ 
bezeichnet. Diese Vorstellung müßte für die Ausbreitung in großen Entfer- 
nungen u.a. auch deshalb aufgegeben werden, weil die Berechnung der Feld- 
stärke eine starke Abnahme mit der Entfernung und in großen Entfernungen 
viel zu kleine Werte ergab. Die Fernstrahlung wurde später praktisch *beob- 
achtet, hatte aber in Übereinstimmung mit der Theorie nur eine kleine Reich- 
weite. Es ist deshalb zu empfehlen, die Kopfwellenvorstellung durch Feld- 
stärkenberechnungen einer Nachprüfung zu unterziehen. Hierbei ist die laufende 
Energieabstrahlung zur Erde hin als wesentlich zu berücksichtigen. 
Um die Kopfwelle einführen zu können, macht H.A. Heß nach O. v. Schmidt 
die Annahme, daß die Ionosphäre in 100 km Höhe beginnt und in 204 km Höhe 
eine scharfe Grenze zum Vakuum hat. Die entscheidende Frage, wie eine solche 
Ionosphäre überhaupt zustande kommen soll, wird nicht erörtert. Es dürfte 
" auch sehr schwer sein, eine Erklärung hierfür zu finden. Die Tatsache, daß diese 
Annahme mit der aus zahlreichen Messungen erarbeiteten Vorstellung über die 
Struktur der Ionosphäre in jeder Beziehung in vollem Widerspruch steht, wird 
von H. A. Heß ebenfalls nicht berücksichtigt. Hierzu kommt, daß noch die An- 
_ nahme gemacht werden muß, daß in der Ionosphäre die Phasengeschwindig- 
keit v<c ist, was im Gegensatz zu den Aussagen der Elektronentheorie steht. 
Hierdurch wird die Grundlage für die Anwendung der Kopfwellenvorstellung 
vollends unhaltbar. Das Auftreten von Kopfwellen in der Akustik ist kein Grund, 
die Kopfwelle nun unbedingt auch in der Kurzwellenausbreitung einzuführen, 
wo die Bedingungen andete sind. 
In einer ausführlichen und durch wertvolle Kurvendarstellungen belegten Dis- 
"'kussion kommen K. Rawer und L. Hamberger [5] ebenfalls zu dem Ergebnis, daß 
“die Beobachtungen an Kurzwellen-Echosignalen durch die Theorie der Zickzack- 
 reflexion erklärt werden können. Es sei hier die oben begründete Auffassung 
ausgesprochen, daß es nach den bisherigen Beobachtungen eine Frage Zickzack- 
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reflexion oder Kopfwelle bei der Fernausbreitung kurzer Wellen auf der Erde | 
nicht gibt. Die Beobachtungen sprechen eindeutig für die Zickzackreflexion. \ 
Der Kopfwelle fehlt jede experimentelle oder theoretische Begründung. Ins- 
besondere ergeben auch die Beobachtungen von Herrn Heß keinen Hinweis 
auf eine Kopfwelle. Es ist unwahrscheinlich, daß die noch ausstehende Messung 
der Einfallswinkel von Kurzwellen-Echosignalen hier eine Änderung ergeben 
wird. 
Schrifttum 
[1] H. Lassen; Die Wellenausbreitung. Lehrbuch d. drahtl. Nachr.-Technik Bd. II, Springer 


(1946), S. 200 ff; S. 235 ff. 
[2] Zs.f.Naturforschung I (1946), 499. 
[3] FUNK UND TON Bd. 2 (1948), S. 57. 


[4] H. Lassen: Jahrb. Drahtl. Tel. 28 (1926), 144. 


[5] Z=. £. Nat. Forschg. 2a (1947),521. 


Antennenverluste durch 
Eisbildung 


Die Erfahrung hat gezeigt, daß beieiner Verei- 
sung von Antennen, wiesieetwa an Flugzeugen 
bei dem Flug durch unterkühlte Wolken, aber 
auch bei Bodenstationen in Schlechtwetter- 
gebieten auftreten kann, eine wesentliche Her- 
absetzung der abgegebenen bzw. aufgenom- 
menen Hochfrequenzenergie in Kauf genom- 
men werden muß. Auch bei Eisbildung an 
Freileitungen für die Hochfrequenztelefonie 
wird eine nicht unerhebliche Dämpfung durch 
die Vereisung des Leiters verursacht. Da diese 
Verluste durch das elektrische Verhalten des 
Eises auf dem Antennenleiter bestimmt wer- 
den, ist eine genaue Kenntnis der Dielektri- 
zitätskonstanten und des Verlustfaktors von 
Eis bei den verschiedenen Frequenzen erfor- 
derlich. 


Zur Bestimmung dieser Werte für Tonfre- 
quenzen wurde Eis als Dielektrikum eines 
Meßkondensators verwendet, dessen Kapa- 
zität und Verlustwinkel mit einem geeichten 
Normalkondensator in einer Scheringbrücke 
verglichen wurdet). Der Meßkondensator be- 
fand sich in einer Kühlkammer, deren Tem- 
peratur bis auf — 50° C herabgesetzt werden 
konnte. Bei der Messung mit Hochfrequenz 
wurde der gleiche Meßkondensator mittels der 
Substitutions-Methode in einem Schwingungs- 


1) F.X. Eder, Das dielektrische Verhalten von Eis, 
eg ol Physik, 6. Folge, 1947, Band 1, Heft 7/8, 
Seite 381. 


424 


Referate und Zeitschriftenschau 


kreis mit dem geeichten Normalkondensator 
verglichen und die durch den Meßkonden- 
sator gegenüber dem Normalkondensator be-" 
wirkte Änderung der Resonanzfrequenz ge- 
messen, Einige der durch diese Meßverfahren 
gewonnenen Ergebnisse sind in den Abbil- 
dungen 1 und: 2 grafisch dargestellt. Die Di- 
elektrizitätskonstante sinkt demnach sowohl 
mit steigender Frequenz entsprechend einer 
anomalen Dispersion als auch mit abnehmen- 
der Temperatur des Eises schnell ab und 
nähert sich einem konstanten Wert, der bei , 
etwa 2,2 liegt und sich nur wenig von dem 
optisch bestimmbaren Wert (n? = 1,8) unter- ° 
scheidet. Der Verlustfaktor zeigt ein ausge- 
prägtes Maximum bei niedrigen Frequenzen, 
das sich mit abnehmender Temperatur zu 
noch niedrigeren Frequenzen verschiebt. Bei 
den höheren Frequenzen des Rundfunk- 
bereiches nähert sich der Verlustfaktor eben- 
falls einem nahezu gleichbleibenden Wert von 
rund 0,1. 

Es wurden auch noch Dielektrizitätskonstante 
und Verlustfaktor für Zentimeterwellen durch 
die in einem zylindrischen Hohlraum beob- 
achtete Verschiebung der Resonanzfrequenz 
gemessen, die durch ein zentrisch in den Hohl- 
raum eingebrachtes Eisstäbchen verursacht‘ 
wird. Da die Frequenzänderung eine bekannte 
Funktion der Dilektrizitätskonstanten ist und 
die ebenfalls zu beobachtende Dämpfungs- 
erhöhung durch das Eisstäbchen in einfacher 
Weise von dem Verlustwinkel abhängt, lassen 
sich diese beiden Werte leicht ermitteln, Bei 
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 — 5°C wurde so die Dielektrizitätskonstante 
. zu 2 und der Verlustfaktor zu 0,1 bestimmt. 


Ein Vergleich der Meßergebnisse mit den von 
der Theorie der Dielektrika geforderten Wer- 
ten ergibt gute Übereinstimmung sowohl mit 
der Inhomogenitätstheorie als auch mit der 
Dipoltheorie nach Debye. Naturgemäß ist die 
Beweglichkeit der polaren Molekeln im festen 
Medium durch Reibungskräfte bedeutend ge- 
ringer als in Flüssigkeiten, so daß deren 
Relaxationszeiten im elektrischen Wechsel- 
feld entsprechend vergrößert sind. Die rasche 
Zunahme der Relaxationszeit mit der Tem- 
peratur, entsprechend einer Abnahme der 
Leitfähigkeit, verleiht dem Eis den Charakter 
eines reinen Ionenleiters. 


Ist ein Antennenleiter mit einer Eisschicht 
überzogen, so beträgt der durch eine elek- 
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Abb. 3 Wirkungsgrad n und Verstimmung n 
der vereisten Antenne : 
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trische Feldstärke & verursachte Verlust 
@-£,EH:tgd- &2, 
wo @ die Kreisfrequenz, e, die Dielektrizitäts- 
konstante des Vakuums, ep die Dielektrizi- 
tätskonstante des Eises und tgd der Verlust- 
faktor. ist. Betrachtet man zum Beispiel eine 
X/4- Antenne mit einem zylindrischen Leiter 
vom Radius r;, der von einer ebenfalls zylin- 
drischen Eisschicht mit dem Radius r, be- 
deckt ist, so ergibt sich durch die Eisschicht 
ein Gesamtverlust der Hochfrequenzenergie: 
U2 r 
N = — c n2:5 nn: tgd-In— 
2 Ti 

(U = Spannungswert am Ende der A/4- An- 
tenne, c = Integrationskonstante). Entspre- 
chend der Beziehung 

U2 

Np = — 

RE 
kann man den Gesamtverlust durch den Ver- 
lustwiderstand Rp 


Rp = 


2 


T 

en? sen tgd-In— 
, en 
charakterisieren. Da die ausgestrahlte‘ Lei- 
stung N der Antenne durch die Beziehung ° 


R 


(R = Strahlungswiderstand, Z = Wellen- 
widerstand der Antenne) gegeben ist, kann 
man den Wirkungsgrad der eisbedeckten An- 
tenne durch die Gleichung 
R 
N ea 
Z2 
R Ku 
= Rn 


ausdrücken. Die Abhängigkeit des Wirkungs- 
grades y, von der Stärke der Eisbedeckung, 
also von r,/rj, ist in Abbildung 3 dargestellt, 
zu deren Berechnung die Werte tgd = 0,1 und 
em = 2,2 zugrunde gelegt sind. Wie man sieht, 
wird schon in einer dünnen Eisschicht auf dem 
Antennenleiter ein recht großer Anteil der 
Hochfrequenzenergie absorbiert und geht für 
die Ausstrahlung verloren. Bereits durch ge- 
ringe Vereisungen werden also Leistung und 
Reichweite bzw. Lautstärke des Senders 
wesentlich herabgesetzt. Hat man an Stelle 
einer A/4-Antenne einen Antennenleiter, der 
kurz gegen die ausgestrahlte oder empfangene 
Wellenlänge ist, so erhält man für den Verlust- 
widerstand Rp eine Gleichung, die sich von 
der für die A/4-Antenne nur durch einen kon- 
stanten Faktor unterscheidet. 
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Neben der Absorption der Hochfrequenz- 
energie ruft:die Eisschicht auf dem Antennen- 
leiter noch eine Verstimmung der Antenne 


Ta 

, (eg — 1) In — 

AC, Fi 
HE en 1 A 
Ia Ti 


(la, = Antennenlänge) hervor, die man aller- 
dings durch Nachstimmen des Antennen- 
kreises ausgleichen kann, wenn es sich nicht 
um fest abgestimmte Dipolantennen handelt. 
Ebenso wie bei Antennen ist auch die auf Frei- 
leitungen der Hochfrequenz- und Trägertele- 
fonie bei Eisbildung bis auf den fünfzigfachen 
Wert und mehr ansteigende Dämpfung auf 
Absorption der Hochfrequenzenergie im Eis 
zurückzuführen. Demgegenüber tritt eine 
merkliche Absorption der Hochfrequenz in 
schwebenden Eiswolken erst bei Dezimeter- 
wellen und noch höheren Frequenzen ein, 
Durch die in den Eiskriställchen stattfindende 
Doppelbrechung wird darüber hinaus von aus- 
gedehnteren Eiswolken eine Drehung der Po- 
larisationsebene verursacht, die im Bereich 
der Zentimeterwellen nicht zu vernachlässi- 
gende Werte annehmen dürfte. Dr. F, 


(Umfang der Originalarbeit 18 Seiten.) 


Das Verstärkerrauschen 
im Bereich der Tonfrequenzen 


Betrachtet man eine Verstärkerstufe mit der 
Spannungsverstärkung N, so hat man an 
deren Ausgang eine mittlere Rauschspannung 
ER, die sich als Summe aus dem mittleren 
Widerstandsrauschen Ew des Eingangswider- 
standes der Verstärkerstufe, multipliziert mit 
dem Verstärkungsfaktor N, und dem mittleren 
Röhrenrauschen, das sich seinerseits wieder aus 
dem Schroteffekt Eg und dem Stromvertei- 
lungsrauschen Egt zusammensetzt, darstellt: 
{ 1 
ER = (N? Ew’ + Egt+ Ey)? (1) 
Man kann sich die Verstärkerstufe auch als 
rauschfrei vorstellen, wenn man annimmt, 


daß an deren Eingangsklemmen eine Rausch- 
spannung 


E 
Eur = —- 
N 
=, 1% N 
— (ew er at (2) 
N: 
liegt. 
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Da sowohl das thermische Widerstands- 
rauschen als auch das Röhrenrauschen nur 
von der absoluten Bandbreite des Verstärkers, 
nicht aber von der Lage des Frequenzberei- 
ches abhängig ist, müßte auch die Gesamt- 
rauschspannung ERe frequenzunabhängig 
sein. Aus der Erfahrung weiß man aber schon 
lange, daß dies nicht der Fall ist, und die 
Rauschspannung eines Verstärkers im Be- 
reich der niedrigen Tonfrequenzen, etwa un- 
terhalb von 1000 Hertz, mit abnehmender 
Frequenz stark zunimmt. Für diese Erschei- 
nung sind einmal die unter dem Namen 
„Funkeleffekt‘‘ bekannten lokalen und zeit- 
lichen Schwankungen der Emissionsfähigkeit 
der Oxydkatoden von Verstärkerröhren und 
außerdem das Rauschen stromdurchflossener 
nichtmetallischer Widerstände und Halbleiter 
z.B. von Kohleschichtwiderständen, Kohle- 
mikrofonen, Gleichrichtern, Fotozellen 
usw., verantwortlich zu machen. Die hier- 
durch erzeugten Rauschspannungen sind 
frequenz- und stromabhängig und überwiegen 
in einem Tonfrequenzverstärker unterhalb 
von 1000 Hertz bei weitem die durch Glei- 
chung (1) oder (2) definierten Rauschspan- 
nungen!). Als Beispiel seien hier nur die experi- 
mentell bestimmten Rauschspannungen einer 
Triode (SP 41) mit kurzgeschlossenem Gitter 
(Abb. 1) und eines stromdurchflossenen 
Kohleschichtwiderstandes von 1 Megohm 
wiedergegeben. Unter Voraussetzung einer 
Bandbreite von 1 Hertz erzeugt die Triode 
eine Rauschspannung, die einer Eingangs- 
spannung von 0,0054V bei 1000 Hertz, 
0,0135 uV bei 100 Hertz und 0,05 wV bei 
10 Hertz entspricht; daraus ergeben sich die 
Äquivalentwiderstände der Röhre zu 1500 
Ohm bei 1000 Hertz, 11000 Ohm bei 100Hertz 
und 150000 Ohm bei 10 Hertz. Noch viel un- 
günstiger werden die Verhältnisse, wenn 
Gitter und Katode nicht kurzgeschlossen, 
sondern mit einem Hochohmwiderstand über- 
brückt sind. Wie stark das Rauschen von 
Kohleschichtwiderständen bei niedrigen Fre- 
quenzen schon bei einer Stromstärke von nur 
50 „A wird, geht augenfäilig aus Abb. 2 her- 
vor, wenn man bedenkt, daß sich das strom- 
und frequenzunabhängige Wärmerauschen 
des gleichen Widerstandes zu nur 0,128 uV 
errechnet. Daß sich daher schon geringste 
Gitterströme in der Anfangsstufe eines Ver- 
stärkers verhängnisvoll auswirken können, be- 
sonders wenn als Gitterwiderstand ein Kohle- 
schichtwiderstand verwendet wird, braucht 
1) E. J. Harris, Circuit and Current Noise, Electronic 
Engineering, Band 20, Mai 1948, Seite 145. K 
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nicht weiter auseinandergesetzt zu werden. 


Auch Gleichrichter und Fotozellen zeigen bei 
den tiefen Tonfrequenzen Rauschspannungen, 
die zehn- bis tausendmal größer als die ther- 
mischen Rauschspannungen werden können. 
Die durch Schottky versuchte Deutung des 
„Funkeleffektes“‘ durch Schwankungen der 
Emissionsfähigkeit der Röhrenkatoden er- 
gibt für die Rauschspannung eine Gleichung, 
die mit den Versuchswerten nicht in Einklang 


- zu bringen ist. Die Versuchsergebnisse lassen 


sich dagegen recht gut durch die empirische 
Gleichung: 


ee (3) 


„wiedergeben (EF= Rauschspannung durch 


den „Funkeleffekt“, K= Konstante, y= 
Konstante zwischen 1 und 2, f= Frequenz). 
Für das ‚„Stromrauschen‘‘ Eı nichtmetalli- 
scher Widerstände und Halbleiter und kolloi- 
daler Metallschichten erhält man eine ganz 
ähnliche empirische Beziehung: 


ger K -Iax 
Ei = (4) 
47 


(I = Stromstärke, K, x und y =.Konstanten) 
Nach einem neuen Erklärungsversuch?) geht 
die Analogie von ‚Funkeleffekt‘‘ und ‚„Strom- 
rauschen“ über die Ähnlichkeit der Gleichun- 
gen (3) und (4) hinaus und wird durch gleich- 
artige Vorgänge bei der Elektronenbewegung 
begründet. Ebenso wie die Elektronen bei 
der thermischen Emission bei dem Austritt 
aus der Katodenoberfläche eine Potential- 


“ schwelle überwinden müssen, sind die. Elek- 


r 


tronen in einem Halbleiter gezwungen, über 
Potentialschwellen hinwegzukommen, die 
durch dünne nichtleitende Schichten inner- 
halb eines leitenden Materials gebildet werden. 
Es handelt sich also um ganz ähnliche Sperr- 
schichten wie in Gleichrichtern, nur fehlt hier 
natürlich die gleichrichtende Wirkung, da ja 
der Leiter zu beiden Seiten der Sperrschicht 
der gleiche ist und gleiche elektrische Eigen- 
schaften hat. Diese zunächst rein hypothe- 
tische Annahme wird durch die Tatsache be- 
kräftigt, daß halbleitende Schichten, die auf 
chemischem Wege mit großer Gleichmäßig- 
keit aufgebaut wurden, sehr viel weniger 
rauschen, als im Vakuum sublimierte Schich- 
ten, die polykristallinen Charakter haben. Bei 
höheren Frequenzen verlieren, die Sperr- 


schichten ihre Wirksamkeit, da sie kapazitiv - 


kurzgeschlossen werden. 


Ker Eaclagen, Proc. Phys. Soc., Band 59, 1947, 
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Abb. 1 Die am Steuergitter einer Triode auftretende 
Rauschspannung (Gitter-Katode kurzgeschlossen, 
Bandbreite 1 Hertz) 


Ganz entsprechend dem ‚‚Funkeleffekt‘‘ wird 
das „Stromrauschen“ durch Schwankungen 
in der Höhe der Potentialschwellen hervorge- 
rufen. Diese Schwankungen werden auch be- 
sonders durch Polarisation der Sperrschichten 
herbeigeführt, die durch zu der Sperrschicht 
wandernde Atome entsteht. Die Theorie er- 
gibt, daß der Exponent y in Gleichung (4) 
von Fall zu Fall verschieden sein wird, daß 
aber die Beziehung x= 1-+ y für lineare 
Widerstände in Gleichung (4) gültig ist. Die 
Gleichung ‘(4) konnte in dieser Form für 
Kohleschichtwiderstände und Bleisulfidwider- 
stände experimentell bestätigt werden. Auch 
für nichtlineare Halbleiter ergeben sich ähn- 
liche Gesetzmäßigkeiten. 

In einer Verstärkerstufe macht sich der ‚‚Fun- 
keleffekt‘‘ in doppelter Weise bemerkbar; 
außer den unmittelbar im Emissionsstrom der 
Verstärkerröhre auftretenden Schwankungen 
entstehen noch Schwankungen des Gitter- 
stromes und damit, je nach dem Widerstand 
zwischen Gitter und Katode, Rauschspannun- 


AV 


"Abb. 2 „Stromrauschen‘ eines 1 Megohm-Kohle- 
schichtwiderstandes (Stromstärke 50 1A, Bandbreite 
1 Hertz) 
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gen am Gitter der Röhre. Unter Berücksichti- 
gung dieser frequenzabhängigen Rausch- 
spannungen erhält man an Stelle der Glei- 
chung (2) für die am Eingang der rauschfrei 
zu denkenden Verstärkerstufe liegende ge- 
samte Rauschspannung: 


5% Es? Ey 
ERe m (Ew + Es’ + Est! + 
N: 
ft 5 4 
+ ne (5) 
fi £ 


Iyı und f? = Grenzen des von der Verstärker- 
stufe durchgelassenen Frequenzbandes). Der 
Wert für die Konstante K hängt von der 
Größe des Gitterstromes und des Gitter- 
widerstandes ab. Das frequenzabhängige 
Glied in Gleichung (5), das bei niedrigen Ton- 
frequenzen die thermischen Glieder über- 
wiegt, ist von dem Verstärkungsfaktor N der 
Verstärkerstufe unabhängig; auch diese Tat- 
sache wurde für Werte von N zwischen 10 
und 300 experimentell bestätigt. Dr. F. 


(Umfang der Originalarbeit zu t): 4 Seiten.) 


Die Eigenschaften 
von Kobhleschicht-Widerständen 


Im Anschluß an das in dieser Zeitschrift [1] 
gebrachte Referat über eine die Eigenschaften 
von Kohleschicht-Widerständen betreffende 
experimentelle Untersuchung [2] werden im 
‚folgenden einige diesbezügliche Kennlinien- 
Bilder wiedergegeben, die einer neueren 
amerikanischen Arbeit [3] entnommen sind. 
Sie kennzeichnen das Verhalten von handels- 
üblichen Kohleschicht-Widerständen (,‚carbon 
composition resistors‘‘) und zeigen 

1. die prozentuale Widerstandsänderung als 
Funktion der in Stunden ausgedrückten Be- 
triebszeit bei einer Dauerbelastung mit der 
doppelten Nennlast (Untersuchung der Le- 
bensdauer), 

2. die prozentuale Widerstandsänderung als 
Funktion der angelegten Betriebsspannung 
(Spannungskoeffizient, der der ‚„Span- 
nungsabhängigkeit‘‘ entspricht, gemessen an 
einem Widerstand von 1 Megohm), 

3. die prozentuale Widerstandsänderung als 
Funktion der Temperatur (Temperatur- 
koeffizient, der der ‚„Temperaturabhän- 
gigkeit‘ entspricht), und 

4. die prozentuale Widerstandsänderung als 
Funktion der in Tagen ausgedrückten Be- 
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triebszeit in einer Atmosphäre von 95% re- 
lativer Luftfeuchtigkeit bei einer Temperatur ” 
von 40°C (Feuchtigkeits-Kennlinien). 


Im Gegensatz zu den Ergebnissen der obener- 
wähnten Untersuchung [1] [2], bei der eine 
Spannungsabhängigkeit der Kohleschicht- 
Widerstände (die nicht mit der Temperatur- 
abhängigkeit durch die Strombelastung zu 
verwechseln ist, und von dieser durch ihre 
kleinere Zeitkonstante getrennt werden kann) 
in keinem Falle beobachtet wurde, läßt die 
den Spannungskoeffizienten darstellende 
Kennlinie der amerikanischen Arbeit eine 
verhältnismäßig starke Spannungsabhängig- 
keit — eine Spannungsänderung von 150 Volt 
ergibt eine prozentuale Widerstandsabnahme 
von etwa 1% — erkennen. 


In dieser Arbeit wird darauf hingewiesen, daß 
das Verhalten solcher Kohleschicht-Wider- 
stände in hohem Maße von der Größe des 
Widerstandswertes, von der Nennlast und von 
der Art des vom Hersteller benutzten Fa- 
brikationsverfahrens abhängig ist. Außerdem 
wird darauf aufmerksam gemacht, daß die 
„Radio Manufacturers Association‘ nor- 
malisierte Prüfmethoden für die Ausführung 
dieser und anderer Untersuchungen an Kohle- 
schicht-Widerständen ausgearbeitet hat. 
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Dr. Geyger 


Gegenkopplung und Klirrfaktor 


Bei der Gegenkopplung von Niederfrequenz- 
verstärkern wird im allgemeinen nicht be- 
achtet, daß die durch die nichtlineäre Kenn- 
linie des Verstärkers 

U =VolUyet aı. Uy?+ 3.Uyp’+...) 
(U, = Spannungen am Verstärkerausgang, 
Vo = Verstärkungsfaktor des nicht gegenge- 
koppelten Verstärkers, Uyg = am Verstärker- 
eingang liegende Spannung) entstandenen 
Verzerrungen durch die Gegenkopplung nicht 
entsprechend der Gleichung 


U V. 
en nr 19 (1) 


vermindert werden 
1+4Vo 
(V = Verstärkungsfaktor des gegengekoppel- 
ten Verstärkers, U, = von außen dem Ver- 
stärkereingang zugeführte Spannung, U = 
Kopplungsfaktor)*). 


um den Faktor 


Durch die multiplikative Mischung der vom 


Verstärkerausgang an den Verstärkereingang 
geführten Wellen mit der Grundfrequenz & an 
der nichtlinearen Verstärkercharakteristik 
können zusätzliche Verzerrungen entstehen, 
die den Wert der Gegenkopplung unter Um- 
ständen herabsetzen. Wird dem Verstärker 
nur eine einzige Sinusschwingung zugeführt, 
so erhält man durch eine einfache Rechnung 
die Spannung am Verstärkerausgang für die 
Grundfrequenz zu 


U = Vo (Un — MH. Uno). (2) 


Diese Gleichung ist mit der allgemein gültigen 
Verstärkungsgleichung (1) identisch. Für die 
erste Oberwelle erhält man am Verstärker- 
ausgang 

*) G. ©, Zimmermann (Siemens & Halske), Klirr- 


produkte 2. Ordnung, bei gegengekoppelten Ver- 
stärkern, Das Elektron, Jahrgang 1, Heft 12, Seite 344. 
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. Ugos (3) 


1 
Uz1 = kı Fe ern 
1-+yVo 
wenn man den Klirrfaktor k, für die erste 
Oberwelle bei nicht gegengekoppeltem Ver- 
U U 

stärker glich _" = — 1. — 
2 Vo 

Die durch die Eu Oberwelle gebildete Klirr- 
spannung wird durch die Gegenkopplung also 


setzt. 


ebenfalls um den Faktor herab- 
1+ yVo 
gesetzt. Dagegen ergibt sich für die zweite 
Oberwelle 
V 
Us = (m + et 
1+yVo 
1 
ar" . Uno, (4) 
1+}4Vo 


wo k, der Klirrfaktor für die zweite Oberwelle 
bei nicht gegengekoppeltem Verstärker und 
Ugo? 


Ugo 4 Vo2 


U 
" _ y ist. Da der 


gleich 


für stärkere Gegen- 


kopplung annähernd 1 ist, kann man sagen, 
daß zur Berechnung der nichtlinearen Verzer- 
rungen eines gegengekoppelten Verstärkers 
für die zweite Oberwelle nicht der Klirrfak- 
tor k,, sondern der Ausdruck (k, + 2kı?) 
eingesetzt werden muß. Der modifizierte Klirr- 
faktor (k, + 2k,?) kann kleiner, aber auch 
wesentlich größer sein, als k,, je nachdem ob 
k, negatives oder positives Vorzeichen hat. 


Wird der Verstärker nicht mit einer einzelnen 
Sinusschwingung, sondern mit mehreren Fre- 
quenzen beschickt, so treten an die Stelle der 
zweiten Oberwelle Klirrprodukte zweiter Ord- 
nung von der Form (2, + @,). Für die ein- 
zelnen Klirrprodukte zweiter Ordnung ist an 
Stelle des Klirrfaktors k, der Faktor 


k,?! 
1+2 
k, 
bei der Gegenkopplung zugrunde zu legen, wo 
k, der Klirrfaktor für die Klirrprodukte erster 


Ordnung bei nicht gegengekoppeltem Ver- 
stärker ist. Dr. FE. 


(Umfang der Originalarbeit 3 Seiten.) 


Nach schwersten Zerstörungen ist der Wiederauf- 
bau der Nora-Produktion im vollen Gange. 
Auch die neuen Nora-Geräte werden der alien 
Tradition entsprechen: 


Ana über, 


gaicht disk du 


Die Verteilung unterliegt den Bewirtschaftungsverordnungen - Aus- 
künfte erteilen die alten Nora-Werksveriretungen in allen Zonen 
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Eingesandt 


Dr.-Ing. habil. F. Kirschstein stellt zu der 
Arbeit Dr. Etzold: Zweikanal mit Fre- 
quenz- und Amplitudenmodulation 
(FUNK UND TON, Heft 2 (1947), Seite 82 
(DK 621.392:621.396.4:621.396.619) nach- 
stehende Ausführungen zur Verfügung: 


Ich glaube es dem Andenken meines ver- 
storbenen Vorgesetzten und Lehrers, Prof. 
W. Stäblein von der Technischen Hochschule 
Berlin, schuldig zu sein, daß ich mit ein paar 
Worten auf die oben genannte Veröffent- 
lichung eingehe. 

Ganz ' ähnliche Versuche habe ich im 
Sommer 1939 auf Anregung von Prof. Stäb- 
lein im „Institut für Schwingungsforschung“ 
durchgeführt. Der einzige Unterschied gegen- 
über den Etzoldschen Versuchen bestand 
darin, daß ich bei der Frequenzmodulation 
wesentlich kleinere Frequenzhübe benutzte 
und infolgedessen zum Empfang gewöhnliche 
Geradeaus-Empfänger verwenden konnte, die 
für den Kanal mit Amplitudenmodulation 
richtig auf die mittlere Trägerfrequenz ab- 
gestimmt waren, während sie für den Kanal 


ROTPUNKT-Oftspielnadeln 


mit Frequenzmodulation auf einer Flanke 
ihrer Resonanzkurve arbeiteten. Außer dem 
Sprechkanal wurden 4 Tonfrequenzkanäle 
zwischen 100 und 800 Hz betrieben, ohne daß 
störendes ‚„Nebensprechen“ auftrat. 

Die Ergebnisse waren so befriedigend, daß 
die Versuchsanordnung im Herbst 1939 den 
leitenden Herren des Zentrallaboratoriums 
der AEG vorgeführt -wurde und ernsthaft 
versucht wurde, einen zweiten Sprechkanal 
durch die zusätzliche Frequenzmodulation zu 
gewinnen. Die betreffenden Versuche führten 
aber nicht ‚auf Anhieb‘ zum Erfolg, weil 
es nicht gelang, beim Empfang die Ampli- 
tudenmodelung des Trägers so restlos zu 
beseitigen, wie das bei dem angegebenen 
primitiven Verfahren zur Frequenzentmode- 
lung erforderlich gewesen wäre. 

Der Abschluß der Versuchsarbeit wurde 
durch den Kriegsausbruch verhindert. 


Zeichnungen nach Angaben der 
Verfasser FUNK UND TON Labor? 


Sommermeier . ur sn. 5 
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